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Vorwort 


Aktive RC-Filter gewinnen als eine Möglichkeit der Realisierung 
spulenloser Filter seit einigen Jahren immer mehr an Bedeutung. 
‚International wird ein breites Spektrum derartiger Filtermodule 
angeboten. Spulenlose Filter wurden durch. den Trend zuneh- 
mender Miniaturisierung elektronischer Schaltungen notwendig, 
denn die Güte einer Spule verringert sich etwa mit dem Quadrat 
der linearen Abmessungen [29]. 

Bei sehr tiefen Frequenzen sind Spulen .erheblich größer und 
schwerer als die übrigen Bauelemente. Die Zuverlässigkeit und 
die erreichbare Güte sind gering. Die Herstellungskosten sind im 
Vergleich zu Widerständen und Kondensatoren höher. Außerdem 
reagieren Spulen empfindlicher auf magnetische Störfelder. 

. Da aktive RC-Filter neben Widerständen und Kondensatoren 
noch aktive Bauelemente benötigen, wäre vor einigen Jahren 
ein Kostenvergleich in jedem Fall zugunsten der LC-Filter aus- 
gefallen. Wegen der Massenfertigung analoger monolithischer 18 
können aber heute bereits aktive RC-Filter mit ZLC-Filtern 
preislich konkurrieren. Voraussetzung hierbei ist, daß die sinn- 
vollen Einsatzgrenzen "aktiver RC-Filter berücksichtigt werden. 
Die Hauptanwendungen aktiver RC-Filter liegen z. Z. im Fre- 
quenzbereich unterhalb von etwa 100 kHz. Oberhalb dieser 
Frequenz hat die Größe der Spulen keine große Bedeutung mehr. 
Bei aktiven RC-Filtern wirken sich Abweichungen der Bauele- 
mente von ihren Sollwerten empfindlich aus. 

Aus Gründen minimaler Empfindlichkeit werden sehr häufig die 

: Filtergrundbausteine geringen Grades kaskadiert. Bei der Rea- 

: lisierung von Filtern höheren Grades ergibt sich zusätzlich der 

Vorteil, daß eine rückwirkungsfreie Kettenschaltung der Einzel- 

` filter möglich ist. 

Gegenüber passiven Filtern besitzt man hiermit die Möglichkeit 

des einfacheren Filterabgleichs, da jede Teilübertragungsfunk- 

tion getrennt meßbar ist. 

Ein weiterer Vorteil gegenüber konventionellen passiven LC- 

Filtern wird beim Aufbau variabler Filterschaltungen deutlich. 

Hierbei werden die Filterparameter elektronisch gesteuert. 
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Diese Möglichkeit eröffnet insbesondere in der kommerziellen 
Meßtechnik unter dem Aspekt der Automatisierung interessante 
Systemlösungen. 

Den erheblichen Vorzügen, die aktive AC-Filter im Bereich 
niedriger Frequenzen aufweisen, stehen aber auch einige Nach- 
teile gegenüber, die nicht verschwiegen werden sollen. Auf Grund 
der verwendeten aktiven Elemente (Verstärker) können aktive 
RC-Filter grundsätzlich nur Signale verarbeiten, die unterhalb 
der jeweiligen Betriebsspannung der aktiven Elemente liegen. 
Darüber hinaus bedingt der Einsatz von Widerständen und Ver- 
stärkern ein höheres Rauschen. 

Beide Gesichtspunkte, Dynamikbereich und Rauschen, sowie die 
Einbeziehung nichtidealer Verhaltensweise der Verstärker er- 
weckten in den letzten 10 Jahren die Hauptäufmerksamkeit der 
Fachspezialisten. 

Probleme ergeben sich auch bei filterintensiven Schaltungen bzw. 
Geräten durch die erforderliche Stromversorgung und Wärme- 
abfuhr. 

Obwohl dem Amateur einige der genannten Vorteile aktiver 
RC-Filter von nicht so vorrangigem Interesse sind, ergeben sich 
aber auch für ihn sinnvolle Einsatzmöglichkeiten, sei es in der 
Unterhaltungselektronik oder in der Amateurfunktechnik. 

Das Anliegen des Autors ist es, dem Leser einerseits anwendungs- 
bereites Material zum Filterentwurf und praktisch erprobte 
Schaltungen in die Hand zu geben, andererseits soll ihm-mit der 
Darstellung einiger Grundlagen aus der Netzwerk- und Filter- 
theorie der Weg für ein weiteres Eindringen in das zukunfts- 
sichere Gebiet der aktiven RO. Filter geebnet werden. 

"Ра die Realisierung vorgegebener Verstärkungsfaktoren beim 
Entwurf aktiver RC-Filter eine entscheidende Rolle spielt, wer- 
den im 2. Abschnitt die wesentlichsten Begriffe und Grundschal- 
tungen monolithischer Operationsverstärker, einschließlich wich- 
tiger technischer Daten einiger Standardtypen, angegeben. 

Die mathematische Ermittlung von Übertragungsfunktionen er- 
fordert elementare Kenntnisse der Berechnung von elektrischen 
Netzwerken. Diese Teilabschnitte sind für den fortgeschrittenen 
Leser gedacht. 

Geht man beim Filterentwurf von der vorgegebenen Übertra- 
` gungsfunktion aus, sind diese Kenntnisse nicht unbedingt nötig. 
Mit den angegebenen Tabellen, Nomogrammen und Glei- 
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chungen reduziert sich der erforderliche Berechnungsaufwand auf 
ein Minimum beim praktischen Filterentwurf. 

Neben den ausschließlich im HF-Bereich einsetzbaren Piezo-, 
monolithischen Quarz- und Oberflächenwellenfiltern wurde mit 
der Nachbildung von Induktivitäten durch sogenannte Gyratoren 
ein zukunftssicherer Weg beschritten, mit dem sich insbesondere 
im NF-Bereich induktive Zweipole extrem hoher Güte und Sta- 
bilität realisieren lassen. Damit wurde der Entwurf hochselek- 
tiver Filterschaltungen ermöglicht. 

Für den Amateur, werden Gyratoren aber erst dann interessant, 
wenn sie als IS zur Verfügung stehen. 


Berlin, im April 1980 ' Hans-Jürgen Kowalski 


1. Filterfunktionen 


1.1. Grundlagen aus der Netzwerktheorie 
1.1.1. Übertragungsfunktion eines Vierpolnetzwerkes 


Die gebräuchlichsten Filter sind Netzwerke mit zwei Paaren von 
Klemmen (Vierpolnetzwerke); zwei werden als Eingangs-, zwei 
als Ausgangsklemmen bezeichnet (Bild 1.1). 

Das Verhältnis der komplexen Ausdrücke der Ausgangs- und 
Eingangsgrößen (z.B. der Spannungen) bezeichnet man als 
Übertragungsfunktion. 

Ein lineares elektrisches Netzwerk mit endlich vielen konzen- 
trierten und konstanten Schaltelementen (einschließlich idealer 
Verstärker) hat stets eine rationale Übertragungsfunktion Т(р)` 
[oft findet man auch die Bezeichnung Н(р)]: 


ао Һар + apd. а Zut 


| —— = . (11 
_ Во pipt Вар 4... + Вар" Nip) К 








Die Koeffizienten хи und ду (и = 0, 1, 2, 8, . т; у = 0, 1, 2, 3, 
.. п) sind reell, 

Die komplexe Variable р = ø + јо ist die Variable der Laplace- 

Transformation. Z(p) heißt Zählerpolynom, N(p) Nennerpolynom. 


Bemerkung: 

Ein Netzwerk kann entweder durch seine physikalisch meßbaren 
Netzwerkcharakteristiken im Zeit- oder Frequenzbereich (Origi- 
nalbereich) oder seine in den Bildbereich transformierte Über- 


Bild 1.1 
Vierpol mit Bingangsspannung 
U1 und Ausgangsspannung 172 


tragungsfunktion beschrieben werden. Die Darstellung im Bild- 
bereich ist cine Rechenhilfe und ermöglicht eine anschauliche 
Beschreibung typischer Netzweorkeigenschaften. Die Verbindung 
von Original- und Bildbereich wird durch die Laplace-Transfor- 
mation hergestellt. Mathematisch gesehen, handelt es sich dabei 
um eine Funktionaltransformation, bei der mit einer bestimmten 
" Zuordnung eine Funktion in eine andere transformiert wird, 
wobei es sich um reelle oder komplexe Funktionen handeln kann, 
je nach Art der Zuordnung. Wie in den folgenden Beispielen ge- 
zeigt wird, kommt man bei der Berechnung von Übertragungs- 
funktionen auch ohne Kenntnis der Laplace-Transformation aus. 
Die komplexe Variable р wird in der komplexen Frequenzebene 
zur Darstellung von Übertragungsfunktionen verwendet, wobei 
nur die Pole und Nullstellen der Übertragungsfunktion in die 
sogenannte PN-Ebene (PN-Plan) eingetragen werden. Mit dieser 
„Kurzschrift“ sind die Übertragungsfunktion H(p) bzw. T(p) und 
damit, bis aufeinen konstanten Faktor, die wichtigsten Netzwerk- 
eigenschaften wie Frequenz- und Phasengang, Verhalten im 
Zeitbereich (Sprungantwort, Gruppenlaufzeit) festgelegt. 


Bemerkung: ў 

Der Begriff der komplexen Frequenz läßt sich physikalisch wie 
folgt deuten. Die positive imaginäre Halbachse der p-Ebene 
stellt die Frequenzachse im üblichen technischen Sinne dar, 
längs der die physikalische Frequenz w (reelle Größe von 0 bis со) 
als jw aufgetragen wird. Die nochmalige Erweiterung der j-Achse 
führt auf die komplexe Frequenz, die gegenüber der rein imagi- 
nären Größe durch w und o bestimmt wird, wobei с als Wuclismaß 
einer an- oder abklingenden Sinusschwingung betrachtet werden 
kann. 

Die mit Gl. (1.1) festgelegte Übertragungsfunktion ist eine reelle 
rationale Funktion von p. Die höchste Potenz von p in Gl. (1.1) 
bezeichnet man als Ordnung bzw. Grad dieser Funktion und des 
Filters. 

H(p) hat nicht mehr Nullstellen als Pole, d. h., der Nenner N(p) 
muß von höherem oder mindestens gleichem Grad wie der Zähler 
sein (n => m). Die Pole von H(p) sind die Nullstellen des Nenner- 
polynoms N(p). 

Für Gl. (1.1) läßt sich eine äquivalente Linearfaktordarstellung 
angeben: 


(р — Рат) (р — рог) ... (P — Pom) 
(p — pı) (p — Pe)... (P — Ра) 
(1.2) 


H(p) = Т(р) = k 


mit den Polen p, und den Nullstellen рои, k ist eine Konstante. 
Da die Koeffizienten der Polynome іп Gl. (1.1) reell sind, er- 
geben sich für die Pole und Nullstellen von H(p) bzw. Т(р) ent- 
weder reelle oder konjugiert komplexe Werte, d. h., die nicht- 
reellen Pole und Nullstellen treten stets in Paaren mit gleichen 
Real- und entgegengesetzt mit gleichen Imaginärteilen auf. 

Zur grafischen Darstellung kennzeichnet man die Pole in der 
komplexen Ebene durch Kreuze, die Nullstellen durch kleine 
Kreise. 

Wenn die Anzahl der Pole größer als die Anzahl der Nullstellen 
ist (n > m), dann geht die Übertragungsfunktion für hohe Fre- | 
quenzen gegen Null. Das betreffende Netzwerk ist dann ein Tief- 
paß (siehe Abschnitt 1.2.). 

Da bei vielen, vor allem praktischen Betrachtungen in erster 
Linie die Frequenzabhängigkeit der Übertragungsfunktion in- 
teressiert, läßt man beim Auswerten der Rechenergebnisse die 
unabhängige Variable p nur längs der imaginären Achse laufen, 
d. h., с wird gleich Null gesetzt, р = а +- јо geht über in р = јо. 
Dieser Spezialfall der Übertragungsfunktion H(p) heißt Frequenz- 
gang des betreffenden Netzwerkes. Er ist eine Funktion des Fre- 
quenzparameters jw. Sein Betrag | Н (јо) | heißt Amplituden- 
gang und seine Phase y (w) = arg H (jœ) Phasengang. 


Bemerkung: 

Mit p = је wird ein Netzwerk im eingeschwungenen Zustand 
charakterisiert; durch die Erweiterung р = ø + јо läßt sich 
auch das Einschwingverhalten eines Netzwerkes beschreiben. 
Der Amplitudengang |H (јо) | ist in der Nähe einer Polstelle 
relativ hoch, in der Umgebung einer Nullstelle hingegen relativ 
klein. Da bei realen Netzwerken aus, Verlust- und Stabilitäts- 
gründen die Pole und Nullstellen niemals genau auf der imaginären 
Achse liegen können, bleibt | H (јо) | auch an den Polen und 
Nullstellen endlich. Da komplexe Pole und Nullstellen nur als 
konjugiart komplexe Paare auftreten, hat | H (jw) | seine Maxima 
und Minima stets bei den Polen bzw. Nullstellen. Mit dem PN- 
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Plan läßt sich also das Übertragungsverhalten eines Netzwerkes 
in einfacher Weise bestimmen. 

Bevor an einigen Beispielen gezeigt wird, wie man mit Wider- 
standsoperatoren (auch bekannt als symbolische Methode zur 
Berechnung von Wechselstrom-Netzwerken) auf einfache Weise 
die Übertragungsfunktion eines Netzwerkes berechnen kann, 
sollen noch einige elementare Regeln für die Verknüpfung von 
Netzwerken, die durch: verschiedene Übertragungsfunktionen 
charakterisiert sind, angegeben werden. Diese Beziehungen haben 
2. В. Bedeutung, wenn man Filter höherer Ordnung realisieren 
will, aber auch für das Erzeugen reziproker Übertragungsfunk- 
tionen. 

Diese Regeln lassen sich nur anwenden, wenn die Netzwerke 
rückwirkungsfrei verbunden sind. Praktisch wird dies durch 
entkoppelnde Verstärkerstufen realisiert, wobei die Eingangs- 
impedanz des jeweiligen Netzwerkes sehr viel größer sein muß 
als die Ausgangsimpedanz des davorgeschalteten Netzwerkes. 
Bei dieser Dimensionierung ergibt sich der zusätzliche Vorteil, 
daß die in der klassischen Filtertechnik erforderlichen Impedanz: 
anpassungen völlig entfallen. 

Bild 1.2 zeigt drei mögliche Varianten der rückwirkungsfreien 
Zusammenschaltung zweier Zweipole. Die zugehörigen Über- 
tragungsfunktionen ergeben sich zu 


Parallelschaltung: T (p) = Т (р) + Тә (р), (1.8) 


Kettenschaltung: Т(р) = Та(р) Тә (р), (14) 
Та (p) 





Rückkopplungsschaltung: 7 (р) = (1.5) 


1— Ті (p) Тз (р). 


In den ersten beiden Schaltungen ergibt sich die Stabilität des 
gesamten Systems aus der Stabilität der Einzelsysteme. 





Parallelschalkung ‚Kettenschaltung ‚Rückkopplungsschaltung 


Bild 1.2 Zusammenschaltung von Systemen 


п 


Bei der Rückkopplungsschaltung müssen spezielle Stabilitäts- 
untersuchungen durchgeführt werden. 

Für den Sonderfall, daß 71 (р) = У (У == konstant, reell), ergibt 
sich aus Gl. (1.5) 


H 1 


BEER Ee E DE EE 1.6 
Т®=ү GE EUREN E? 

Für У > 1 (idealer Verstärker) erhält man aus Gl. (1.6) 
1 - 
Т (р) в 2 (1.7) 


Т2 (р)' 
а. h., daß man durch Anwendung der Bückkopplungsschaltung 
aus einer gegebenen Übertragungsfunktion 72 (р), wenn die 
Stabilität der Gesamtschaltung gewährleistet ist, die entspre- 
chende reziproke Übertragungsfunktion gewinnen kann. 
Lineare elektrische Netzwerke lassen sich mit Widerstandsope- 
ratoren besonders einfach berechnen, wobei im allgemeinen zur 
Berechnung die Maschen: und Knotengleichungen aufgestellt 
werden. 

Das Rechnen mit Widerstandsoperatoren heißt in der Elektro- 
technik auch „symbolische Methode“. Man ersetzt је einfach 
Чигећ о + јо, der Variablen der Laplace-Transformation. Aus 
systemtheoretischer Sicht hat dieser hier rein formal vollzogene 
Übergang eine konkrete Bedeutung (Übergang von der Fourier- 
Transformation zur Laplace-Transformation). Obwohl beiden 
Methoden ein unterschiedlicher Formalismus zugrunde liegt, er- 
geben sich identische Ergebnisse für die durch Gl. (1.1) beschrie- 





Nefzwerkelament ` Spannungsobfall Widerstands- | 
| operator Zei 
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7 BH operator Z 





mern ae о 

D | cH 102 Ih U Bild 1.4 

| T j Е К RC-Netzwerke 
EE SH 1. Ordnung 


bene rationale Funktion. Der interessierte Leser sei auf [35] ver- 
wiesen. Dort werden in leichtfaßlicher Darstellung die theoreti- 
schen Zusammenhänge ausführlich erläutert. 
Bild 1.3 zeigt den Zusammenhang zwischen dem Spannungs- 
abfall der Netzwerkelemente R, С, L und dem jeweiligen Wider- 
standsoperator, wobei die Induktivität im weiteren unberück- 
sichtigt bleibt. 
Als Beispiel soll die Übertragungsfunktion H (p) eines einfachen 
RC-Tiefpaß-Netzwerkes nach Bild 1.4 ermittelt werden. Mit den 
Widerstandsoperatoren Да, = R und Zc = 1/pC kann die Über- 
tragungsfunktion H(p) entsprechend der Spannungsteilerregel 
sofort angegeben werden: 

02 Ze Lat? 1 


Hip) = ==. = Geer ER 
. Ul Ze+Zr Ri 9 Lin ЕС 











(1.8) 


Die Darstellung der Pole und Nullstellen dieser Übertragungs- 
funktion in der komplexen Frequenzebene zeigt Bild 1.5. 

H(p) weist einen reellen Pol bei с = — 1/RC auf. Frequenz- und 
Phasengang können nun aus H(p) durch den Übergang von 
р= 0 + jw auf р = jw berechnet werden. 

Damit wird aus Gl. (1.8) 


Hi) = (1.9) 


1+] RO ` 
Für den Amplitudengang ergibt sich aus Gl. (1.9) 








[7] D 
Ce jw 
=i Bild 1.5 
PN-Pläne für 
HRG RC-Netzwerke 
1. Ordnung 
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1 1 
aia le 1.10 
| #0®) | = гү Fjo RÉI yi F o? ma SS 





Zur Berechnung des Рһавепралірев trennt man Gl. (1.9) nach 
Real- und Imaginärteil: 





Но) = z re 111 
= Је ame Toro | аы) 
Mit 
ee (1.12) 
Re ( H(jo)} 


erhält man für den Phasengang 
ф = arg Н(јо) = —агсїап obt) . (1.13) 


Definitionsgemäß ist die „3-dB-Grenzfrequenz“ dann erreicht, 


wenn der. Amplitudengang auf das 1/V 2£ache abgesunken ist, 
d.h., 


У 1 
Yırazro: ya 
Aus GI. (1.14) ergibt sich damit für die 3-dB-Grenzfrequenz 
о Ё?С? = 1 bzw. wo = 1/RC und mit w = 2 7 fo 

1 


b = 57 Bei (1.15) 


Für. деп RC- Hochpaß 1. Ordnung (Bild 1.4) erhält man die Über- 
tragungsfunktion H(p) analog 


из Zr R p RC 


Dëst да прса R 14180 
(116) 


Im Unterschied zur Übertragungsfunktion des RC-Tiefpasses 
weist Н(р) noch eine Nullstelle im Ursprung der PN-Ebene auf 
(vergleiche Bild 1.5). 

Allgemein gilt, daß eine Nullstelle für sich allein nicht reali- 
sierbar ist. 

Für den Amplitudengang entsteht aus Gl. (1.16) . 





| Н(}®) |= (1.14) 








H(p) = 


14 





H(jo) | = 





1 + јо RC 
1 


1 
| ЖЕ 





jo RC RC 
V1 + «220° 


(1.17) 


Den Phasengang ф = /{w) erhält man analog obiger Rechnung zu 


ф = Ко) = arg H(jw) = arctan —— 


wRC 


Die Grenzfrequenz ergibt sich aus Gl. (1.17) 
1 1 





Н(јо) | = ~= = 
t ERO 

0 
| $ 
D 
S 20 
= 

-15 






Ш 02 00 06080 2 3456 8M 


су "e 


p=-arctan wRG 


A e 
20 02 0304 06 0910 2 3 456 8% 


w/wo per 


(1.18) 


(1.19) 


Bild 1.6 Amplituden- und Phasengang einfacher RC-Netzwerke 


ТР; —:— HP) 





1. Ordnung ( 


15 

















































Ge 
D h, A 
d \ N 
(SE 
we KËSSEN 
; NN 
3 NN 
м 2 AN \ lp 
Е 1, N Ñ у 
R ч 
N 3 NS 2 
Š ж NN те 
2р NN = 
Е 3 INN 5 
ЕУ 2 Ч ММ = 
Ә ш KENNE EE 
F МУКА 
' ҸҸ 
о КАУЫМЫ 
ЕУ У 
IIIKRRIKRRIKENIKENIER 
3 GERGEN МОК Sp 
1 EE МАЈ”? 
235 235 235 235 235 
1 D Wk м WM том 


Widerstand R іл Q 
Bild 1.7 Nomogramm zur Bestimmung der Werte für /o und т von 


RC-Gliedern 


l 
л RC 
(1.20) 


mit ог А202 = 1 bzw. оо = 1/RC zu fo = 5 


Bild 1.6 veranschaulicht den Zusammenhang zwischen Ampli- 
tuden- und Phasengang. Diese Darstellung von Dämpfung und 
Phase, oft auch als Bode-Diagramm bezeichnet, ermöglicht in 
übersichtlicher Weise die Beschreibung der Eigenschaften eines 
Netzwerkes. 

Häufig wird das Produkt RC als Zeitkonstante т bezeichnet. Die 
Zahlenwerte dieser Größe oder aber auch der Grenzfrequenz fo 
können dem in Bild 1.7 dargestellten Nomogramm entnommen 
werden. Beispielsweise ergibt eine RC-Kombination, bestehend 
aus einem Widerstand von 10 MQ und einer Kapazität von 10 pF, 
eine Grenzfrequenz fo von etwa 1,6 kHz (punktierte Linie). 
Schaltet man zwei RC-Tiefpässe 1. Ordnung, getrennt durch 
einen Verstärker, mit У = 1 in Reihe (vergleiche Bild 1.8), so 
ergibt sich mit Gl. (1.4) und GI. (1.8) folgende Übertragungs- 
funktion: 
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ja 


RıGa>R2Ca 








Bild 1.8 Kettenschaltung zweier RC-Tiefpässe 1. Ordnung mit PN-Plan 


(р) = ТІ(р) TXp) 
U2 1 
С Ul (l+ p В1С1) (1 + p R2C2) 
1 


1-+Ер(ВЁ1С1 + R2C2) + p? RICLR2C2 











(1.21) 


Gl. (1.21) beschreibt ein Netzwerk 2. Ordnung (р2!). Die Lage der 
Polstellen in der Frequenzebene ist in Bild 1.8 dargestellt, wobei 
angenommen wurde, daß ДІ СІ > R2C2 gilt. Für den Fall 
R1 Cl == R2C2 ergibt sich ein sogenannter Doppelpol auf der 
reellen Achse der Frequenzebene. 

Als weiteres Beispiel soll die Übertragungsfunktion eines aktiven 
RC-Tiefpasses 2. Grades berechnet werden (Bild 1.9). Der Ver- 
stärker + У läßt sich sehr leicht mit Emitterfolgern realisieren 
[14], [15], [28], [30]. 

Neben dem geringen Aufwand hat dieses Filter den Vorteil, daß 
eine Kettenschaltung zur Realisierung von Übertragungsfunk- 
tionen höheren Grades ohne Schwierigkeiten aufgebaut werden 
kann. Der geringe Ausgangswiderstand der Emitterfolger er- 
möglicht dabei voneinander unabhängig konjugiert komplexe 
Polpaare. 


61 
Тт 2 
В R2 
~ ч T Ш v НО: Biars 
2 3 М 2 


Aktiver Tiefpaß 2. Grades 
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Diese Filterstruktur "wird im Abschnitt 3.1 unter dem Aspekt 
der Standardapproximation (vergleiche Abschnitt 1.2) ausführlich 
behandelt. 

Im folgenden wird mit ihr die Berechnung der Übertragungs- 
funktion eines Netzwerkes mit aktiven Elementen demonstriert. 
Gleichzeitig lassen sich die grundlegenden Begriffe Polgäte und 
Polfrequenz anschaulich erläutern. 

Da man bei der Synthese höhergradiger Filter aus praktischen 
Gründen die Übertragungsfunktion in Teilfunktionen 2. Grades 
zerlegt, können mit der Behandlung des Systems 2. Ordnung . 
(oder 2. Grades) alle praktisch interessierenden Fälle im Prinzip 
erfaßt werden. 

Für Netzwerke 1. Ordnung lassen sich die Systemparameter aus 
den für Netzwerke 2. Ordnung gültigen ableiten. 

Ein Netzwerk 2. Grades ist hauptsächlich‘ durch das Nennerpo- 
Iynom, N(p) seiner Übertragungsfunktion 


М(р) = ® р? + Вр + у (0, В, у reell) (1.22) 
charakterisiert (charakteristische Gleichung). Der Imaginär- 
teil der Nullstellen p; von Gl. (1.22) heißt Polfrequenz der Über- 
tragungsfunktion. Der Absolutwert des Realteils gibt die System- 
dämpfung an und wird durch den Gütefaktor Q beschrieben: 

Qi = о ci. (1.23) 


In der Praxis wird jedoch meist folgende Gütedefinition ver- 
wendet (siehe Bild 1.10): 


Q = 00/20, (1.24) mit w = (02 + of. (1.25) 


Mit dieser Definition können auch reelle Polstellen durch einen 
endlichen Q-Faktor, nämlich Q < 1/2, beschrieben werden. Kom- 
plexe Polstellen weisen dann stets Gütewerte © > 1/2 auf. Aus 


EN. 
2005р 20 


д DMR 





Bild 1.10 
PN-Ebene 





der Linearfaktordarstellung der charakteristischen Gleichung 
М(р) = 0 
М(р) = [р — (— о -- је) | [р — (~ oi — јод] = 0 
(1.26) 


ergibt sich nach einigen algebraischen Umformungen unter Be- 
rücksichtigung der Gl. (1.24) und Gl. (1.25) 


p?lu + рјдоо + 1=0. (1.27) 
Ein Koeffizientenvergleich der Gl. (1.27) und Gl. (1.22) ergibt 
wo = (у Jl (1.28) und Q = (ху/®1%. (1.29) 
Für oa = у = 1 wird Q = УВ. (1.30) 


In der Regel ist wo nahezu gleich der Polfrequenz wi. Da bereits 
für Q > 3,5 der Unterschied zwischen w; und wo kleiner als 1% 
ist, kann wo im allgemeinen als Polfrequenz bezeichnet werden. 
wo und Q charakterisieren die wesentlichen Eigenschaften eines 
Netzwerkes 2. Ordnung. Sie sind identisch mit den üblichen Be- 
griffen Resonanzfrequenz und Q-Faktor beim konventionellen 
verlustbehafteten LC- Netzwerk. : 

Zur Herleitung der Übertragungsfunktion H(p) des aktiven RO- 
Tiefpasses 2. Grades nach Bild 1.9 wird vorausgesetzt, daß der 
Verstärker V keine Phasendrehung hat und Eingangsadmittanz 
und Ausgangsimpedanz gegen Null gehen: 

Die Knotengleichung für (Punkt 1) liefert 


ul 
-u Se un m аг е -== 0. (1.31) 
GE Ја v Во + —- 
р С2 
Mit V = 05/02 und 0 
ul 
0 из = R? e 1.32 
R2 + —- | | 
p C2 
ergibt sich 
Ua 
Ul = E (p R2 C2 + 1). (1.33) 


Durch Einsetzen in Gl. (1.31) erhält man nach einigen algebrä- 
ischen Umformungen für die Übertragungsfunktion des aktiven 
Tiefpasses 2. Grades 
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H 
~p? В1С1 В? С? +p 
[R1 02 В1С\ + Ба СЗ — VRLCH + 1 


(1.54) 
Mit V = + 1 (Bmitterfolger) wird aus Gl. (1.34) 
Ua 
Hp) = = 
EN Es 
1 5 
_ p? RICIR2C2H+P(RIC2-: R2C2) + 1' 
{ (1.35) 


Um die folgenden Berechnungen zu vereinfachen, wird Ri = R2 
= R gesetzt. (Wie man die Berechnungen durch zweckmäßige 
Normierung noch übersichtlicher gestalten kann, ist im Abschnitt 
1.1.2. erläutert.) 
Damit ergibt sich aus GI. (1.35) 

U 1 

Н(р) = == -- ——— А (1.36) 

Ue p?R20102+p?2RC2-4-1 
Zur Bestimmung der Polstellen wird das Nennerpolynom in 
Gi. (1.36) gleich Null gesetzt: 





1 

2 el. | 1.87 
| Раб ка бү бә en 
Diese quadratische Gleichung läßt sich leicht lösen, man erhält 

1 О ЕН 
P1,2 = — —— + | = = == bzw. (1.38) 

кс R? C2 ROL OU 
Pl2= | T E ЕУ 1.39 
2-01! вото то 0 


GI. (1.39) beweist, daß sich mit der Schaltung nach Bild 1.9 cin 
konjugiert komplexes Polpaar realisieren läßt, wenn der Radi- 
kand der Wurzel in Gl. (1.39) > 0 ist. Gl. (1.39) kann auch fol- 
gendermaßen dargestellt werden: 


PI = SE Vi 1.40) 
“= та јва | 2 (У 
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Tabelle 1.1. Polpurameter wo und Q für den aktiven RC-Tiefpaß 
2. Grades nach Bild 1.5 




















Polpara- | Allgemeiner Fall Sonderfälle fs. СИ. (1.36)} 
meter [siehe GI. (1.35)] Ра — во R| RI=R=R 
Cl=02 =C 
CH 1 1 1 
w= -Ee in = E wo == gr wo == zz 
a VRI С1 кг 02 вуст ог ЕС 
_ (293: / 1 С1 РЕ? С? Vo c2 _1 
(0 == т 2 )— 1. e Q=- Se Q=- 
Р? R1C2-+ R2C2 202 2 








Man erkennt, daß nur dann ein konjugiert komplexes Polpaar 
entsteht, wenn C1 > C2 gilt. 

Setzt man auch Cl = C2 = С, dann entfällt in Gl. (1.39) bzw. 
GI. (1.40) der imaginäre Anteil, und es gibt nur noch einen Dop- 
pelpol auf der reellen Achse in der Frequenzebene. 

Die Polparameter wọ und Q sind in Tabelle 1.1. zusammengestellt. 
Man erkennt, daß durch eine sinnvolle Bemessung (R1 = R2 = R) 
leichtüberschaubare Formeln entstehen. Die Lage des durch die 
Gl. (1.40) beschriebenen konjugiert komplexen Polpaares zeigt 
Bild 1.11, wobei der Hinweis auf gebräuchliche Filtercharakte- 
ristiken ein kleiner Vorgriff auf Abschnitt 1.2. ist. Es wird deut- 


Welligkeit im 
Г мив +. 


ү <45° Bassel-Verhalten 
p =45° Butterworth -Verhalten 
ф >45° Tschebyscheff-Verhalten 


maximal 
dinear A 





Da (siehe auch Abschnitt 1.2) 





Bild 1.11 PN-Plan des aktiven RC-Tiefpasses 2. Grades mut 
к = кг = R und C1 > С? 
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Amplituden- und 
Phasengang des 
aktiven RC-Tiefpasses 


01 02 0304 05080 2 3 456 810 2. Grades 
mue —-— = (Q Parameter) 


lich, daß sich mit höherer Polgüte (СТ > 02) die beiden Pole 

immer mehr der jw-Achse nähern und daß umgekehrt, im Grenz- 

fall Cl = 02, beide Pole zu einem Doppelpol auf der o-Achse 

zusammenfallen. 

Bei ф = 90° (Q — со) kommt es zu Instabilität. Eventuell auf- 

tretende Instabilität ist ein zwar unerwünschtes, aber ein typi- 

sches Merkmal aktiver Filteranordnungen. Bei passiven Filtern 

ist dies wegen der stets vorhandenen Verluste prinzipiell aus- 

geschlossen. 

Bild 1.12 zeigt den auf о normierten Amplituden- und Phasen- 

gang des aktiven RC-Tiefpasses 2. Grades. Charakteristisch ist 

die mit wachsenden Q-Werten zunehmende Resonanzüberhöhung. 

Höhere Gütewerte als 10 sind bei dem hier betrachteten Netz. 
werk nicht zweckmäßig. Neben einem ungünstigen Verhältnis 

zwischen den Werten der Filterelemente ergeben sich hohe Pol- 

` bzw. Güteempfindlichkeiten (siehe Abschnitt 1.1.3.). Übrigens 
gilt für Q > 5, daß der Betrag der Welligkeit W(p) in dB gleich 
dem Gütewert ist: 


| Ир)| = 20180. (1.41) 


Beispielsweise ergibt sich für Q = 10 eine Welligkeit | W(p) | von 
20 dB. 
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1.1.2. Normierung und Entnormierung 


Bei der Normierung, von manchen Autoren auch als Skalierung 
bezeichnet [30], [34], werden dimensionsbehaftete Größen in 
dimensionslose Größen überführt. 

Dazu werden alle dimensionsbehafteten Größen (vorübergehend) 
mit einem Sternindex gekennzeichnet, Man bezieht alle Wider- 
stände R* auf einen Bezugswiderstand R}: 


R* = R. ЕҢ ; (1.42) 


R heißt „normierter“, „bezogener“ oder „skalierter“ Wider- 
Stand, Alle auftretenden Frequenzen w* bezieht man auf die 
Bezugsfrequenz ө: 


w* = w’ ов; (1.43) 
w heißt „normierte Frequenz“. * 
| 1 
Damit die Gleichung — X) = zT auch in normierter Form gilt, 
о 


muß man alle Kapazitäten auf 


Ch - 1.44 
Sr on Rz He? 

beziehen; #, С und o sind dimensionslose Größen. 
Die Normierung gilt absolut und kann in jedem Fall, unabhängig 
von weiteren Transformationen und Operationen, die man zu- 
‚ sätzlich ausführt, angewendet werden. 
Die Entnormierung überführt die bei einer Analyse oder Synthese 
gewonnenen bzw. einem Filterkatalog entnommenen dimensions- 
losen Größen in die wirklichen dimensionsbehafteten der. gerade 
vorliegenden Schaltung. Durch geeignete Wahl des Bezugswider- 
standes kann man das Netzwerk in einen für die äußere Beschal- 
tung günstigen Impedanzbereich transformieren. Als Bezugsfre- 
quenz wählt man in der Regel die Grenz- oder Resonanzfrequenz 
der jeweiligen Filterschaltung. 
Die Bestimmungsgleichungen für die Entnormierung ergeben 
sich aus Gl. (1.42) bis Gl. (1.44): 


С 
Op = > (1.45) 
ов Ев 
Bn = RR}, (1.46) 
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o* = w wp bzw. |“ = If (1.47) 
mit wp = 2 7 fp - 
Durch die Normierung sind bei der Netzwerkanalyse oder -syn - 
these die Ergebnisse keinen Einschränkungen in ihrer- Allgemein- 
gültigkeit durch den speziell interessierenden Frequenz- und 
Widerstandsbereich unterworfen; außerdem ergibt sich ein be- 
quemes numerisches Rechnen mit reinen Zahlenwerten. 
Zur Vereinfachung der Schreibweise wird künftig, wenn Irrtümer 
ausgeschlossen sind, der Sternindex weggelassen. Für die nor- 
mierte Frequenz findet man in der Literatur häufig die Bezeich- 
nung Q = w/wo wobei wo die Polfrequenz darstellt (siehe Ab- 
schnitt 1.1.1.). 
Wie man durch die grafische Darstellung der Entnormierungs- 
beziehungen auf doppelt logarithmischem Papier ein bequemes 
Hilfsmittel zur Filterdimensionierung gewinnt, wurde in [15] 
angegeben und soll im folgenden näher erläutert werden. 
Diese Methode erweist sich unter praktischen Gesichtspunkten 
als sehr nützlich und unterliegt im Prinzip keinen Einschrän- 
kungen. Aus Gründen der Übersichtlichkeit ist es jedoch rat- 
sam, sich auf Filter bis maximal 4. Grades zu beschränken. In 
[12] wurde auf diese Weise ein umfangreiches Manual zum Ent- 
wurf aktiver RC-Filter zusammengestellt. 
Das erforderliche Vorgehen soll am Beispiel des bereits im Ab- 
schnitt 1.1.1. behandelten aktiven RC-Tiefpasses 2. Grades de- 
monstriert werden. Mit der Normierung und Bauelementevor- 
auswahl ` | 


R=R=-R=1 (1.48) 
ergibt sich aus Gl. (1.36) 


H(p) Da _ - 
Gilet: бо p202 + 1 
Гле charakteristische Gleichung (1.27) eines Netzwerkes 2. 
Grades läßt sich mit der Normierung wo = 1 folgendermaßen 
schreiben: 





(1.49) 


р 
Мр) = р? + o +1. (1.50) 
Dem Bild 1.10 konnte unmittelbar die Beziehung 
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Q = 1/(2 cos ei [(1.24)] 
entnommen werden. Mit Gl, [(1.24)] wird aus Gl. (1.50) 
М(р) = р? + р? cos фі + 1. (1.50a) 


Bei p; = 45° (A. Butterworth-Charakteristik; siehe Bild 1.11 
und Abschnitt 1.2.) ergibt sich aus Gl. (1.50а) das Nennerpoly- ' 
пот N(p) 


N(p) = p? + V2 p + 1 bzw. (1.50b) 
die Übertragungsfunktion H(p) in normierter Darstellung zu 
1 
H(p) = -——. (1.50с) 
р + ү2р+1 


СІ. (1.50c) beschreibt in allgemeiner Form die Übertragungs- 
funktion eines Butterworth-Tiefpasses 2. Grades. Sie enthält 
keine Aussage darüber, wie das Netzwerk konkret aufgebaut ist, 
d. h., daß СІ. (1.50c) ebenso mit konventionellen LC-Netzwerken 
realisiert werden könnte. Der konkrete Bezug auf eine geeignet 
ausgewählte Schaltung bzw. Netzwerkstruktur ergibt sich erst 
aus einem Vergleich beider normierter Übertragungsfunktionen. 
Der Koeffizientenvergleich von Gl. (1.49) mit Gl. (1.50c) liefert 
folgendes Gleichungssystem: 


с162 =1, 2 С° = ү; (1.51) 
es hat die Lösungen 
= 1 
61 = V2 und С = —. (1.52) 


Gl. (1.48) und Gl. (1.52) bilden die allgemeine Dimensionierungs- 
vorschrift für den aktiven Tiefpaß 2. Grades mit maximal geeb- 
netem Amplitudenverlauf im Durchlaßbereich (Butterworth- 
Charakteristik). Durch die Normierung ist dieses Ergebnis noch 
keinen Einschränkungen durch den speziell interessierenden 
Frequenzbereich unterworfen (siehe Bild 1.13). 


Wéi 
1 1 Bild 1.13 ` 
Aktiver Tieipaß 2, Grades mit 
L Butterworth-Charakteristik in 
vZ І normierter Darstellung 
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Aus Gl. (1.45) ergibt sich mit ор = 2 л | folgende Bestimmungs- 
gleichung für die Entnormierung: 


С 
ж 
CH = Sm x (Laa 

Unter Berücksichtigung von Gl. (1.52) erhält man mit der gra. 
fischen Darstellung von Gl. (1.53) auf doppelt logarithmischem 
Papier mit f} als Parameter ein praktisches Hilfsmittel zur Fil- 
terdimensionierung. Zum Entwurf des Nomogramms ist lediglich 
die ‚Berechnung eines numerischen Wertes erforderlich; alles 
andere ergibt sich grafisch (siehe Bild 1.14). Beispielsweise ergibt 
sich mit Rb = 10 kQ und fb = 1 kHz aus Gl. (1.53) und Gl. 
(1.52) für С? der Wert Су = 22,51 nF und 05 = 11,2 nF. Bild 
1.14 veranschaulicht das Prinzip des Nomogrammentwurfs. 
Vorteile des Filterentwurfs mit Nomogrammen sind: 
— Schneller Filterentwurf durch Vermeiden пштегвећег Ветесћ- 
~ nungen. | 
– Erforderliche Impedanzanpassungen des Netzwerkes an die 

restliche Schaltung können auf einfachste Weise realisiert 

werden. 
— Leichtere Auswahl der Widerstände und Kondensatoren. Man 

kann von den gerade vorhandenen Bauelementen ausgehen. 





Dënn ——— 1 
= 



















10 b Dekade mit Maßstab М. 
(Skalierung beachten!) 
1 
10" 10° 0 1? w 


R ng —— 


Bild 1.14 Prinzip đes Nomogrammentwurfs zur Filterbereehnung mit 
IB als Parameter 
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– Einbeziehung der ohmschen Widerstände in die Arbeitspunkt- 
einstellung der aktiven Elemente wird erleichtert (bei diskre- 
tem Aufban des Verstärkers), , 

Durch die Einführung des variablen Parameters јр kann је 

Nomogramm aber nur eine Entnormierung (im Beispiel Сұ) dar- 

gestellt werden, d. h., für С; müßte man ein weiteres Nomogramm 

entwerfen. 


RER) GC it) ` të (he) 
10 








@- © 25: GR 


Bild 1.15 Fluchtlinientafel für den Entwurf aktiver Tiefpärse 2. Grades 
mit Bullerworth-Charakteristik (riebe Bild 1.13) 
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Man erkennt auch, daß der grafische Aufwand mit wachsendem 
Filtergrad relativ hoch wird. Darüber hinaus ist jede Nomo- 
grammserie nur für den Entwurf einer speziellen Filtercharak- 
teristik geeignet (im Beispiel: . Butterworih-Charakteristik). 
Ohne diese Einschränkungen kann man arbeiten, wenn das 
„Frequenzraster“ in der Darstellung nach Bild 1.14 im ent- 
sprechenden Maßstab auf eine Klarsichtfolie o. ä. gezeichnet wird 
und damit die Möglichkeit besteht, dieses Raster zu verschieben. 
Abschließend sei noch kurz die Darstellung der Entnormierungs- 
beziehungen durch Fluchtlinientafeln erwähnt (siehe Bild 1.15). 
Diese Form erweist sich für Filter 2. Grades als besonders prak- 
tisch, da beide Kapazitätswerte einer Tafel entnommen werden 
können. 

Auch diese grafische Lösung kann aus der Berechnung jeweils 
eines numerischen Wertes gewonnen werden. 

Die Darstellung zweier Dekaden für die Skalen a und с ist an 
sich überflüssig; sie ergab sich aus der Verwendung der Skali6- 
rung handelsüblicher Formblätter (Bestell-Nr. 613). Für die 
Skalenteilung der Fluchtlinie b wurde die Skalierung des Form- 
blattes Nr. 495 verwendet (Nr. 490 ist ebenfalls möglich). Höhere 
Ablesegenauigkeit läßt sich erreichen, wenn man die Fluchtlinien 
a und с nur über eine Dekade darstellt (bei sonst gleichem Papier- 
format!). Dazu kann z. B. die Skale eines normalen Rechenstabes 
übertragen werden. Die Länge einer Dekade beträgt dann für die 
Fluchtlinien a und с: 1 = 25 cm. Für die Fluchtlinie b muß die 
Dekadenlänge halb so groß sein. Sie ließe sich dann auf die Ska- 
lierung des Formblattes Nr. 613, | = 12,5 cm, zeichnen, 
Multipliziert man die Werte der Fluchtlinie а mit dem Faktor 10% 
und die Werte der Fluchtlinie с mit dem Faktor 109, dann müssen 
die auf der Fluchtlinie b abgelesenen C-Werte durch den Wert 
10 atb dividiert werden. Damit lassen sich mit nur einer Dekade 
alle vorkommenden Fälle erfassen. Die Fluchtlinientafel nach 
Bild 1.15 wurde für eine Butterworth-Filtercharakteristik ent- 
worfen. Änderungen der Filtercharakteristik bedingen lediglich 
eine Verschiebung der Skalen Сү und С; untereinander und ge- 
genüber der Fluchtliniea bzw. c. An der Lage der Fluchtlinien 
a und c ändert sich nichts. | 

Beim Entwurf der Fluchtlinientafel ist zu beachten, daß die 
Skalen parallel verlaufen, a, с gleiche Länge und gleichen Anfang 
aufweisen und b exakt in der Mitte zwischen a und c liegt. 
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Bild 1.16 
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Die Skalen sind logarithmisch geteilt (dekadischer Logarithmus), 
wobei die Dekade für b halb so groß ist wie die von a bzw. c. 
Die exakte Lage der Skalen der Fluchtlinie b in vertikaler Rich- 
tung ergibt sich aus der Berechnung von jeweils einem numeri- 
schen Wert für C] bzw. C3 nach Gl. (1.53). 

Zur Demonstration, wie Bauelementewerte aus der Fluchtlinien- 
tafel abgelesen werden können, et: jn Bild 1.15 ein Beispiel ein- 
getragen. | 

Für eine Grenzfrequenz von 10 kHz (в = 10 kHz) liest man mit 
Ең = 1 КО durch Verbinden beider Werte mit einem Lineal die 
Kapazitätswerte C] = 22,5 nF und С; = 11,2 nF an der mittle- 
ren Fluchtlinie ab. Bild 1.16 zeigt eine mögliche praktische Schal- 
tung für das Filter, wobei der Verstärker durch einen Emitter- 
folger (T2) realisiert wurde. Der Emitterfolger T1 bewirkt die 
Entkopplung. Durch die Gleichstromkopplung erhält der Tran- 
sistor T2 durch ihn einen definierten Arbeitspunkt. Die Schaltung 
ist nur als Prinziplösung gedacht. Aus statischer Sicht könnte es 
günstiger sein, die Tiefpaß-Widerstände etwas größer zu wählen; 
natürlich ergeben sich dann für СІ und С? andere Werte, 


1.1.3. Empfindlichkeit 


Für die praktische Nutzung elektrischer Netzwerke ist von Be- 
deutung, wie sich ihre Eigenschaften ändern, wenn Bauelemente 
von ihrem Sollwert entweder durch Herstellungstoleranzen oder 
infolge äußerer Einflüsse (Klima, Alterung usw.) abweichen. 
Aktive AC-Filter neigen im allgemeinen eher zu Kenngrößen- 
schwankungen als passive, besonders dann, wenn positive Rück- 
kopplungen (Mitkopplungen) enthalten sind. Kenngrößensch wan- 
kungen eines Netzwerkes als Funktion seiner Parameterände- 
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rungen werden mathematisch erfaßt. Auf diese Weise lassen sich 
Richtlinien für den praktischen Schaltungsentwurf gewinnen. 
Außerdem sind leicht Vergleiche zwischen den verschiedensten 
Netzwerkvarianten möglich. 

Ein Maß für die Kenngrößenschwankungen ist die Empfindlich- 
keit |9], [14], [16]. Sie ist nicht einheitlich definiert. Die Empfind- 
lichkeit beschreibt relative Änderungen einer Übertragungsfunk- 
tion in Abhängigkeit von relativen Änderungen eines Netzwerk- 
parameters; sie hängt von der Netzw erkkonfiguration ab und ist 
relativ einfach zu ermitteln. Dagegen stellt die Toleranzempfind- 
lichkeit Forderungen an alle Bauelemente des Systems, Sie ent- ` 
spräche eher praktischen Anforderungen, da sie bei vorgegebenen - 
Fehlergrenzen (z. B. Frequenz- und_Phasengang) für alle Bau- 
elemente des Netzwerkes die zulässigen Toleranzen liefern würde. 
Es ist jedoch auf Grund der vielen Freiheitsgrade bei der Bauele- 
menteauswahl schwierig, zulässige Bauelementetoleranzen aus 
erlaubten Toleranzbereichen einer Netzwerkfunktion zu bestim- 
men. Deshalb wird im allgemeinen zum Vergleich einzelner Netz- 
werkvarianten lediglich die Einflußempfindlichkeit, kurz Eimpfind- 
lichkeit genannt, herangezogen. 

Die Empfindlichkeit (engl.: sensitivity) einer Netzwerkfunktion 
T(p) bezüglich eines Bauelementeparameters x wird folgender- 
maßen definiert [14]: 


ат 
aT/T)/tde/z — —- 1.54 
= (ата) = 2. (1.54) 
Beispielsweise ergibt. sich für die auf die Kapazität C1 bezogene 
Güteempfindlichkeit des aktiven Tiefpasses 2. Grades mit 
Ві = R2 nach Tabelle 1.1. | 
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Dieser Wert sagt aus, daß eine 1%ige Änderung der Kapazität С1 
die Güte des Tiefpasses um 0,5% ändert. Die Abweichungen 
verlaufen gleichsinnig, d. h., Kapazitätsvergrößerung hat Güte- 
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erhöhung, Kapazitätsvergfingerung hingegen Güteminderung- zur 
Folge. 
Für die Polempfindlichkeit ist folgende Form günstiger [14]: 








Gen а с/о z% d ојел = да; E don 
i Re Sa 
* de/x ајда о de 7) wi de 
(Ф = <+" + joi). Я (1.56) 


‘Der Realteil von Spi gibt die Polbewegung parallel zur o-Achse 
an, der Imaginärteil von Spi die Bewegung parallel zur јед-Асћве. 
Der resultierende Zeiger gibt die Größe und Richtung der Pol- 
bewegung in Abhängigkeit von der Änderung einer speziellen 
Komponente des Netzwerkes an. Für Netzwerke 2. Ordnung und 
für Q-Werte > 2 ergibt sich unter der Voraussetzung, daß der 
Imaginärteil der Polstelle keine Funktion von x ist, nach [14] 
zwischen Gl. (1.55) und Gl. (1.56) folgender Zusammenhang: 


ed 2oxd(w/20) x de 








89 АМ – o 1.57 
тг дах w dr odg ( ) 

d. h., | 
Qu — Re (888). (1.58) 


Alle hier aufgeführten Empfindlichkeitsdefinitionen setzen 
voraus, daß die Eingangsfrequenz unabhängig von Änderungen 
der Bauelementeparameter ist. у 

Da in der Praxis stets endliche Bauelementeänderungen auf- 
treten, die hier aufgeführten Empfindlichkeitsdefinitionen aber 
` пиг differentielle Änderungen berücksichtigen, sind Fehlein- 
: schätzungen nicht ausgeschlossen. Wenn beispielsweise eine 
differentielle Empfindlichkeit gegen Null geht, so bedeutet dies 
- nicht, daß die Toleranzen für das betreffende Bauelement beliebig 
` groß sein dürfen [9]. 

Der Empfindlichkeitsbegriff ist immer dann zuverlässig und wert- 
` voll, wenn man beachtet, daß er definitionsgemäß nur für kleine 
Parameterschwankungen sinnvolle Ergebnisse liefern kann. 

Die mit Gl. (1.54) bis Gl. (1.58) gegebenen Definitionen und Zu- 
7 sammenhänge zur Empfindlichkeit sind als Anregung für den 
fortgeschrittenen Leser gedacht. 

Obwohl die Empfindlichkeitsanalyse bei der Auswahl geeigneter 
Filterschaltungen in der Regel die dominierende Rolle spielt, 
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Bild 1.17 Amplitudengang eines 5poligen T’sehebysche{-Kilters nach [30] 
(Kurve 1: idealer Verlauf; Bereich 2: 1-%,-Toleranzbereich ; 
Bereich 3: 5-% -Toleranzbereich) 


würden derartige Analysen im Rahmen dieser Broschüre zu weit 
führen. 

Bild 1.17 zeigt am Beispiel des Amplitudenganges eines Spoligen 
Tschebyscheff-Filters (siehe Abschnitt 1.2.) nach [30] den Einfluß 
der Bauelementetoleranzen auf die Filtercharakteristik. 


1.2. Typische Filtercharakteristiken 
1.2.1. Einführung 


Mit Filtern werden Signale unterschiedlicher Frequenzen von- 
einander getrennt. Grundsätzlich lassen sich folgende typische 
Filterfunktionen angeben: 

– Tiefpaß (ТР), 

— Hochpaß (HP), 

– Bandpaß (BP), 

— Bandsperre (B$), 

— Allpaß (AP). 

Der Allpaß ist ein Netzwerk, das im interessierenden Frequenz- 
bereich einen frequenzunabhängigen Amplitudengang hat. 
Allpässe werden als Verzögerungs- und Entzerrerschaltungen 
angewendet, oder man verwendet sie zur Realisierung oder Kor- 
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rektur einer vorgegebenen Phasen- oder Laufzeitcharakteristik 
eines elektrischen Filters [13], [32]. 

Ein ideales Filter ist durch ein Rechteckübertragungsverhalten 
gekennzeichnet, d.h., es sollte eine konstante Dämpfung im 
gewünschten Durchlaßbereich, einen steilen Dämpfungsanstieg 
im Sperrbereich haben und bei Eingabe eines Rechtecksprungs 
am Ausgang nicht überschwingen. Es gibt jedoch keine Filter- 
schaltung, die alle diese Eigenschaften gleichzeitig aufweist. Die 
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Bild 1.18 Schematische Darstellung der Ableitung typischer Filter- 
funktionen (BP, BS) aus Tiefpaß- und Hochpaß-Konfigura- 
tionen 
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Optimierung bestimmter Filtereigenschaften führt zu bestimmten 
Filtertypen, auf die im folgenden Abschnitt näher eingegangen 
wird. 

Bild 1.18 zeigt, wie man aus dem Amplitudengang von Tiefpaß 
und Hochpaß prinzipiell die Filterfunktionen Bandpaß und Band- 
sperre realisieren kann. Dabei ist für fo = foı = јоз zu beachten, 
daß sich bei fo = foı der resultierende Frequenzgang aus der 
Multiplikation der Teilamplitudengänge ergibt und bei fo = јоз 
aus einer Addition, 4. h., daß bei gleichem Filtergrad der Grund- 
glieder (ТР und HP) die Flanken des Bandpasseg eine höhere 
Steilheit als die der Bandsperre aufweisen. Die Summation über- 
nimmt ein als Summationsverstärker beschalteter Operations- 
verstärker (vergleiche Abschnitt 2.2.). 

Bandpässe mit fo =foı = јог haben bei höheren Gütewerten eine 
relativ geringe Bandbreite (B = fo/Q). Durch eine Kettenschal- 
tung von Filtern mit versetzten Resonanzfrequenzen läßt sich die 
gewünschte Bandbreite realisieren. 

Da man die Übertragungsfunktion eines Hochpasses durch eine 
einfache Transformation (siehe Abschnitt 1.2.3.) aus der eines 
dualen Tiefpasses, d. h. Spiegelung des Amplitudenganges an der 
Frequenz ою, herleiten kann, lassen sich im Prinzip alle geforder- 
ten Filterfunktionen aus der entsprechenden speziellen Tiefpaß- 
charakteristik ableiten. Deshalb sind in den einschlägigen Hand- 
‚büchern zum Filterentwurf generell nur Tabellen für Tiefpässe 
enthalten [24], [25]. 

Die Ausführungen des folgenden Abschnittes über spezielle 
Filtercharakteristiken können sich deshalb grundsätzlich auf 
Tiefpässe beschränken. 


1.2.2. Standardapproximationen 


Je nach Verwendungszweck eines Filters werden verschiedene 
Forderungen gestellt. Wünscht man lediglich Signale verschie- 
dener Frequenz voneinander zu trennen, dann ist man an der 
Amplitudencharakteristik interessiert, also an dem Betrag der 
Übertragungsfunktion als Funktion der Frequenz. Die Phasen- 
verschiebung innerhalb des Filters ist dann weniger wichtig. Man 
wünscht meistens für alle Frequenzen im Durchlaßbereich eine 
möglichst konstante Dämpfung. Die Amplitudencharakteristik 
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Ur Durchlaßbereich konstant) 


soll in diesem Bereich also möglichst flach verlaufen. Im Sperr- 
bereich wird eine bestimmte, von der jeweiligen Anwendung 
abhängige Mindestdämpfung verlangt. 

Eine ideale Amplitudencharakteristik ist in Bild 1.19 darge- 
stellt. Waagerecht ist hier die normierte Frequenz Q aufgetragen 
(Q = о/о). 

In anderen Fällen werden gerade an die Phasenverschiebung 
Forderungen gestellt. Man will diese meistens möglichst genau 
proportional zur Frequenz haben. Die Laufzeit eines Signals ist 
dann unabhängig von der Frequenz. Natürlich ist auch dies nur 
im Durchlaßbereich wichtig. Die ideale Laufzeitcharakteristik 
ist somit in diesem Bereich eine horizontale Gerade (siehe Bild 
1.19). 

Um ein Filter mit einer idealen Amplituden- oder Laufzeit- 
charakteristik zu realisieren, ist eine unendlich hohe Anzahl von 
Elementen nötig. Praktisch muß man sich mit entsprechenden 
Näherungen zufriedengeben. Vier Arten von Charakteristiken, 
die dabei häufig benutzt werden, werden im folgenden behandelt: 
~ Butierworth-Charakteristik, 

— Tschebyschef}-Charakteristik, 

— Bessel-Charakteristik, 

- Cawer-Charakteristik. 

Bei den ersten drei Filtercharakteristiken treten bei endlichen 
Frequenzen im Zähler der Übertragungsfunktion nach Gl. (1.1) 
keine Nullstellen auf, d. h., p kommt im Zähler nicht vor. Ein 
Filter n-ter Ordnung wird dann durch folgende Funktion charak- 
terisiert [4]: 





1 1 
HP р Bet... F pape NO) 
(1.59) 
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Bild 1.20 
Amplituden- und Laufzeit- 





0 charakteristiken von Вийет- 
0 1 | 2 worth-Filtern für 3 verschie- 
0 —— dene Ordnungen von n 


Die Butterworth-Filter (oft auch als Potenzfilter bezeichnet) 
sind der einfachste Typ. Ihre Amplitudencharakteristiken haben 
einen solchen Verlauf, daß für ein Filter n-ter Ordnung bei Fre- 
quenz Null die erste bis n-te Ableitung nach der Frequenz jeweils 
Null sind. Man bezeichnet deshalb diese Charakteristik auch als 
maximal flach. Bild 1.20 zeigt den Verlauf von Amplituden- und 
Laufzeitcharakteristiken verschiedener Ordnungen. 
Butterworth-Funktionen sind dadurch gekennzeichnet, daß für 
sinusförmige Signale der Betrag der Übertragungscharakteristik 
durch 
1 

| H(p) |= -= (1.60) 
Va + 07) 
gegeben ist. 
Die in Gl. (1.59) notwendigen Koeffizienten, damit der Betrag 
Gl. (1.60) genügt, sind in Tabellen enthalten (siehe 2. В. [7]). 
Еше Butterworth-Kennlinie liefert die beste Annäherung an die 
ideale Amplitudencharakteristik bei Q = 0. In der Umgebung der 
Grenzfrequenz ist sie in dieser Hinsicht weniger gut. 
Eine über den ganzen Durchlaßbereich etwa gleichmäßig gute 
Näherung kann mit Tschebyscheff-Charakteristiken erreicht 
werden. Diese nehmen nicht monoton mit der Frequenz.ab, son- 
dern zeigen im Durchlaßbereich eine Wellenform. Die Anzahl 
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Bild 1.21 

Amplituden- und Laufzeit- 
charakteristiken von 
Tschebyschef-Filtern für 

3 Werte von n (W = 0,5 dB) 





der Höcker ist gleich n/2. Alle Maxima liegen untereinander auf 
derselben Höhe; das gleiche gilt für die Minima. Bild 1.21 zeigt 
derartige Charakteristiken für verschiedene Werte von n. In 
diesem Beispiel ist die Welligkeit 0,5 dB. 
Wählt man eine Kennlinie mit höherer Welligkeit, dann wird 
auch der Verlauf an der Grenze des Durchlaßbereichs steiler. 
Auch Tschebyscheff-Charakteristiken können mit Gl. (1.59) be- 
schrieben werden. Die jeweiligen Koeffizienten sind ebenfalls 
Tabellen zu entnehmen. 
Wenn an die Konstanz der Laufzeit hohe Anforderungen ge- 
stellt, werden, befriedigen Butterworth- oder Tschebyschef}-Filter 
‚nicht (vergleiche Bild 1.20 und Bild 1.21). 
In diesem Fall werden oft sogenannte Bessel-Filter verwendet. 
Dos Besondere an ihnen ist, daß bei einem Filter »-ter Ordnung 
die erste bis n-te Ableitung der Laufzeitcharakteristik bei Fre- 
quenz Null den Wert Null haben. Hier ist also die Laufzeitch&- 
rakteristik maximal fach (siehe Bild 1.22). Auch die Übertra- 
gungscharakteristik von Bessel-Filtern kann in Form von Gl. 
(1.59) geschrieben werden, wobei wiederum Tabellen für die 
Werte der Koeffizienten verwendet werden können. 
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Bild 1.22 

Amplituden- und Laufzeit- 
charakteristiken von Bessel- 
Filtern für 3 Werte von n 








Die signaltrennende Funktion eines Filters kann durch eine 
Schaltung verbessert werden, deren Übertragungscharakteristik 
neben den Polen im Durchlaßbereich auch Nullstellen im Sperr- 
bereich hat. Wenn diese Nullstellen bei bestimmten, rein imagi- 


Bild 1.23 

Amplituden- und Laufzeit- 
charakteristiken von Cauer- 
Filtern für 3 Werte.von n. 
(Welligkeit im Durchlaß- 

Q >” bereich: 0,5 dB) 
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Dären Werten von p auftreten, dann spricht man von Cauer- oder 
elliptischen Filtern. Eine Nullstelle im Sperrbereich, die nahe an 
der Grenzfrequenz liegt, läßt den Übergang zwischen Durchlaß- 
bereich und Sperrbereich sehr viel steiler verlaufen. Das ist 
deutlich in Bild 1.23 zu erkennen. 

Einschlägige Tabellenbücher enthalten oft entsprechende Nomo- 
gramme zur Bestimmung des erforderlichen Filtergrades. Damit 
kann ausgehend von einem vorgegebenen Filterproblem sehr 
leicht der Aufwand abgeschätzt werden (siehe z. B. [7]). 


1.2.3. Frequenztransformationen 


Wie bereits erwähnt, lassen sich durch geeignete Frequenztrans- 
formationen aus den normierten Tiefpässen die Schaltungen und 
Filterkennwerte von Hochpässen gewinnen. Analog können 
Tiefpaß-Bandpaß-Transformationen oder Tiefpaß-Bandsperre- 
Transformationen durchgeführt werden. Solche Frequenztrans- 
formationen sind ein übliches Entwurfshilfsmittel bei passiven 
Reaktanznetzwerken, wobei die Reaktanzen eines Netzwerkes 
durch ihre dualen Gegenstücke ausgetauscht werden, d.h., ein 
Kondensator wird durch eine Spule ersetzt und umgekehrt. Da 
hierbei auch Induktivitäten entstehen, ist die Frequenztrans- 
formation in der üblichen Form nicht anwendbar. 

In [29] werden jedoch auch Impedanztransformationen angege- 
ben, die für aktive RC-Filter geeignet sind und für normierte 
Übertragungsfunktionen eine direkte Transformation von Fre- 
quenzcharakteristiken bewirken. 

Bei der RC-Tiefpaß-Hochpaß-Transformation ergeben sich gegen- 
über der LC-Tiefpaß-Hochpaß-Transformation noch keine Be- 
sonderheiten, beide beruhen auf der Substitution 


1 
Pan; 1.61 
Бү, (1.61) 


Tabelle 1.2. zeigt die Umwandlungen für die RC-Tiefpaß-Hoch- 
paß-Transformation. 

Als Beispiel soll der RC-Tiefpaß 2. Grades nach Bild 1.13 in einen 
`Ноеһрай transformiert werden. 

Die normierte Übertragungsfunktion Gl. (1.50e) 
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se LR ЄТ Tabelle 1.2. | 
ee 
EECH (normierte Darstellung) 


1. 


H(p) = BCEE (1.62) 
Pp + И ртр +1 
geht mit der Substitution ртр = 1/рир über in 
1 
H(p) = (1.63) 


| 1 + V2 pur + php 

Bild 1.24 zeigt die Schaltungsumwandlung. 
Die RC-Tiefpaß-Bandpaß-Transformation ist komplizierter. Der 
interessierte Leser sei auf [29] verwiesen. Hier wird sie nicht ` 
unbedingt benötigt, da sich mit dem in Bild 1.18 skizzierten 


Weg alle Filterfunktionen mit Tief- und Hochpaß realisieren 
lassen. 
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Bild 1.24 RC-Tiefpaß:Hochpaß-Transformation nach Tabelle 1.2. 
(normierte Darstellung beachten!) 


40 ~ 


2. Operationsverstärker als aktives 
Filterbauelement 


2.1. Einführung 


Die Wahl oder die Entwicklung eines geeigneten Verstärkers ge- 
hört zu den wichtigsten Aufgaben beim Entwurf aktiver RC- 
Filter. 
Im Grunde genommen besteht kein Unterschied zwischen einem 
normalen Verstärker und einem Operationsverstärker. Beide be- 
wirken eine Spannungs- bzw. Leistungsverstärkung. 
Die Eigenschaften eines normalen Verstärkers sind jedoch durch 
seinen inneren Aufbau vorgegeben, während die Wirkungsweise 
des Operationsverstärkers im wesentlichen durch eine äußere 
Gegenkopplungsschaltung bestimmt ist, 
Bei Frequenzen bis zu etwa 50 kHz und nicht zu hohen Ansprü- 
chen hinsichtlich Dynamik, Rauschen und Leistungsverbrauch 
verwendet man monolithische Operationsverstärker in Standard- 
beschaltung. - 
Parasitäte Effekte, 2. В. unerwünschte Phasendrehungen, Fre- 
quenzabhängigkeit des Verstärkungsfaktors, endlicher Eingangs- 
widerstand, Ausgangsleitwert, Rüekwirkung, können hier in der 
Regel vernachlässigt werden. 
‚ Oberhalb 50 kHz kann der Einsatz monolithischer Standardver- 
· stärker problematisch werden. Neben den dann nicht mehr ver- 
nachlässigbaren Ein- und Ausgangswiderständen, die die Filter- 
' charakteristik unerwünscht beeinflussen, können insbesondere 
: durch die Phasendrehung Stabilitätsprobleme auftreten, die das _ 
· Realisieren einer bestimmten Filterstruktur unmöglich machen. 
` Mit speziellen Operationsverstärkern läßt sich die Einsatzgrenze 
bis zu einigen hundert Kilohertz erweitern (beispielsweise wird 
in [6] die Schaltung eines aktiven ZF-Filters für 468 kHz ange- 
geben). In diesem Fall wird aber bereits die Grenze des technisch 
Sinnvollen überschritten; konventionelle LC-Filter oder piezo- 
keramische Filter sind eine bessere Lösung. 
Mit dem Einsatz speziell entwickelter Verstärker und bei nicht zu 
hohen Polgüten verschiebt sich die angegebene Frequenzgrenze 
noch etwas nach oben (etwa 1 bis 3 MHz). 
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Besonders vorteilhaft ist der Aufbau von Filtern mit Einsver- 
stärkern (Verstärkungsfaktor V = 1), da dann häufig einfache 
Emitterfolger verwendet werden können, In bezug auf die obere 
Frequenzgrenze ergeben sich ebenfalls günstige Verhältnisse. 
Beispielsweise ist dem Autor aus der Patentliteratur die Schal- 
tungsanordnung einer aktiven Laufzeitkette bekannt (AS 20 60 
457, BRD), die mit einer Kettenschaltung aktiver RC-Tiefpässe 
3. Grades (Sallen- und Key-Struktur, vergleiche Abschnitt 3.1.1.) 
realisiert wurde. Als Verstärker enthält sie Emitterfolger. Die 
obere Grenzfrequenz der Filterschaltung liegt über 10 MHz. 

In den folgenden Abschnitten werden neben der Behandlung 
einiger für die praktische Filterrealisierung erforderlicher Kenn- 
größen und Grundschaltungen des ÖOperationsverstärkers die 
wesentlichsten technischen Parameter von einigen Standard- 
typen angegeben, wobei der Schwerpunkt auf letzterem liegt. 
Auf die ausführliche und vollständige Erläuterung einzelner 
Parameter wurde zugunsten der Datenübersicht verzichtet. Die 
Erfahrungen des Autors haben gezeigt, daß der Amateur oft 
leichteren Zugang zu den jeweiligen Bauelementen hat als zu den 
entsprechenden Datenblättern. 

Eine gute Einführung in Aufbau und Wirkungsweise eines Opera- 
tionsverstärkers, einschließlich der Erläuterung der wichtigsten 
Kenndatenbegriffe, steht dem Leser mit Band 170 der Reihe 
electronica zur Verfügung [17]. 

Als weiterführende Literatur kann dem interessierten Leser [2], 
[3], [11], [18], [20], [23] empfohlen werden, wobei die Darstel- 
lungen im allgemeinen so gehalten sind, daß sie einen großen 
Leserkreis ansprechen, 


2.2. Wichtige Kenndatenbegriffe und Grundschaltungen 


Der Operationsverstärker wurde ursprünglich als gleichspannungs- 
gekoppelter Verstärker mit einer hohen Leerlaufverstärkung Vu 
für die Analogrechentechnik entwickelt. Je nach der äußeren 
Beschaltung können mit ihm verschiedene Rechenoperationen 
ausgeführt werden: Addieren, Subtrahieren, Integrieren, Diffe- 
renzieren usw.. Heute hat sich der Anwendungsbereich von Ope- 
rationsverstärkern wesentlich erweitert. 

Bild 2,1 zeigt das Schaltsymbol eines Operationsverstärkers. 
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H Bild 2.1 
І о Schaltsynıbol des Operations- 
= In 4 verstärkers 


Die Eingangsstufe ist als Differenzverstärker ausgelegt. Deshalb 
hat der OP-Verstärker zwei Eingänge. Bei niedrigen Frequenzen 
ist die Ausgangsspannung wa in Phase mit der Eingangsspan-' 
nungsdifferenz ua = ше — мез. Den Pluseingang bezeichnet man 
als den nichtinvertierenden und den Minuseingang als den inver- 
tierenden Eingang. Um die Eingänge und den Ausgang positiv 
und negativ aussteuern zu können, benötigt der Operationsver- 
stärker eine positive und eine negative Betriebsspannung. Bei 
reinen Wechselspannungsanwendungen genügt oft eine Betriebs- 
spannungsquelle. Das Ausgangsruhepotential liegt dann etwa 
bei dem der halben Betriebsspannung. 

Geringe Unsymmetrien in der Eingangsstufe des Operationsver- 
stärkers ergeben ein von Null abweichendes Ausgangsruhepoten- 
tial und werden, wenn erforderlich, mit einer sogenannten Offset- 
spannungskompensation ausgeglichen. 

Die Eingangsoffsetspannung ило ist die durch den Leerlaufver- 
stärkungsfaktor H. dividierte Ausgangsruhespannung. Es ist die 
Gleichspannung, die man in der richtigen Polarität an den Diffe- 
renzeingang legen muß, damit das Rübepotential am Ausgang 
genau 0 V wird. 

Da die Eingangsklemmen eines Operationsverstärkers direkt die 
Basis (bzw. den Gateanschluß) der Eingangstransistoren dar- 
stellen, muß bei der praktischen Realisierung einer Schaltung . 
dafür gesorgt werden, daß stets ein Gleichstromweg von den 
Eingangsklemmen nach Masse vorhanden ist. 

Bei höheren Anforderungen ist es sogar erforderlich, die Gleich- 
stromwiderstände von beiden Eingängen nach Masse etwa gleich 
groß zu dimensionieren, damit keine Differenzgleichspannung 
entsteht, die zu einer unzulässig hohen Ausgangsruhespannung 
führen könnte. 

Bild 2.2 zeigt typische Beispiele für Eingangsbeschaltungen. 
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Bild 2.2 Typische Eingangsbeschaltungen cines Opcrationsverstärkers; 
а — Generator gleichstromdurchlässig, b und с — Generator 
nicht gleichstromdurchlässig 


Beachte den Unterschied Generator gleichstromdurchlässig/nicht 

gleichstromdurchlässig ! 

Die Leerlaufverstärkung Vu ist das Verhältnis von Ausgangs- 

spannung ua zur Eingangsdifferenzspannung Ча = Uel — Чез: 
из, та, 


у, = “®— Se (2.1) 
ча Uel — Че? 





Va wird meistens für Gleichspannung angegeben. Typische Werte 
liegen zwischen 103 und 106 (60 bis 120 dB). 
Der maximale Ausgangsspannungshub Uo max ist die auf Masse 
bezogene maximale Ausgangsspannung in positiver und negativer 
| Richtung, bei der noch keine Begrenzung des Ausgangssignals 
eintritt. In der Regel liegt dieser Wert etwas unterhalb von + Up. 
Die maximale Differenzeingangsspannung Urp ist die Spannung, 
die maximal zwischen beiden Eingangsklemmen auftreten darf, 
ohne daß die Eingangstransistoren zerstört werden. In kritischen 
Fällen schützt man die Eingangstransistoren mit zwei zwischen 
`Plus- und Minuseingang antiparallel geschalteten Silizium- 
Universaldioden. 
Steuert man beide Eingänge eines Operationsverstärkers mit 
einer Spannung im gleichen Takt an, dann sollte sich seine Aus- 
gangsspannung eigentlich nicht ändern (praktisch ändert sie sich 
aber). 
Mit Gleichtaktverstärkung Усі bezeichnet man das Verhältnis von 
Ausgangsspannung Џос: zur Gleichtakteingangsspannung Uıicı 
(beide Eingänge verbunden): 


Та = Vocı/Vıcı . (2.2) 
In den Datenblättern wird meist die Gleichtaktunterdrückung 


44 


СМЕ. (engl.: commen mode rejection) angegeben. Hierunter ver- 
steht man das Verhältnis von Differenz- zu Gleichtaktverstär- 
kung: 


CMB = Va Va. (2.3) 


Typische Werte liegen zwischen 60'und 120 dB. 

Der Differenzeingangswiderstand Ria ist der Widerstand zwischen 
Plus- und Minuseingang. Bei Operationsverstärkern mit normalen 
bipolaren Transistoren liegt Ria zwischen 50 КО und 2 МО (10120 
werden bei Operationsverstärkern mit FET-Eingang angegeben, 
siehe uA 740). 

Unter dem Gleichtakteingangswiderstand versteht man den Wider- 
stand von einem Eingang nach Masse. Typische Werte bei bipo- 
laren Operationsverstärkern liegen zwischen 10 und 1000 MQ. 
Der Ausgangswiderstand Ro ist der in den Ausgang „hineinge- 
sehene“ Widerstand. Um eine rückwirkungsfreie Kettenschaltung 
mehrerer Operationsverstärker realisieren zu können, macht man 
Ro so klein wie möglich. Typische Werte liegen um 100 0. Dieser 
Wert gilt bei offener Gegenkopplungsschleife. Er verringert sich 
erheblich, wenn der Operationsverstärker gegengekoppelt wird. 
Als Frequenzgang bei offener Schleife bezeichnet man die Fre- 
quenzabhängigkeit der Leerlaufspannungsverstärkung Vu des 
Operationsverstärkers (siehe Bild 2.3). Die Frequenz, bei der 
der Betrag von Ho um 3 dB gegenüber dem Wert bei Gleichstrom 
oder tiefen Frequenzen abgesunken ist, heißt offene Bandbreite fo, 
(engl.: open loop bandwidth). Die Frequenz, bei der Va = 1 ist, 




















0 Bild 2.3 
4 5 6 7 1 * 
1 10 10 | 10 10 10 Typischer Frequenzgang eines 
finHz > Operationsverstärkers 
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heißt fı-Frequenz. Häufig wird dieser Wert auch als Transitfre- 
quenz ју bezeichnet [17]. ' 
Die Spannungsanstiegsgeschwindigkeit S (engl.: slew rate) gibt an, 
um wieviel Volt sich die Ausgangsspannung des Operationsver- 
stärkers je Mikrosekunde maximal ändern kann. 
Sie ist eine sehr wichtige Kenngröße für das Großsignalverhalten 
des Operationsverstärkers. bei höheren Frequenzen. Typische 
Werte liegen zwischen 0,2 und 10 V/us. 
Die endliche Spannungsanstiegsgeschwindigkeit kann zu Ver- 
zerrungen der Ausgangsspannung führen, die sich durch Gegen- 
kopplung richt beseitigen lassen. Bei sinusförmiger Großsignal- 
aussteuerung machen sich diese Verzerrungen beispielsweise so 
bemerkbar, daß die Ausgangsspannung etwa dreieckförmig wird. 
Viele Hersteller geben deshalb neben der Kleinsignalbandbreite 
auch noch die maximale Frequenz für vollen unverzerrten Aus- 
gangsspannungshub an (siehe ‘Abschnitt 2.3.). 
Entscheidenden Einfluß auf die Spannungsanstiegsgeschwindig- 
keit haben die Phasenkompensationsnetzwerke. Liegen sie am 
Eingang, erreicht man die größte Spannungsanstiegsgeschwindig- 
keit; allerdings steigt dabei das Rauschen erheblich an [3]. 
Anstiegsgeschwindigkeit 5 und maximale Frequenz fmax für 
vollen Ausgangsspannungshub sind durch folgende Gleichungen 
verknüpft: : 
dag 


kees = л fmax Uo max • (2.4) 

dt | max 
Gl. (2.4) erhält man aus der Differentation der Gleichung wo == 
Uo max sin ot, bei der der Anstieg im Nulldurchgang am größten 
ist. 
Beispielsweise ergibt sich mit 8 = 0,5 V/s und Uo max = 13 У 
(typisch für MAA 741) für fmax = 6,1 kHz ein Wert, der deut- 
"lich unter der Kleinsignalbandbreite bei starker Gegenkopplung 
bleibt. 
Gl. (2.4) läßt sich analog der grafischen Darstellung der Entnor- 
mierungsbeziehungen (siehe Bild 1.14) auf doppelt logarithmi- 
schem Papier als Funktion Uo max = II) mit fmax als Parameter 
darstellen. Dabei ist zu beachten, daß in diesem Fall die Geraden- 
schar fmax positiven Anstieg aufweisen muß. 

In aktiven. RC-Filtern werden die Operationsverstärker grund- 
sätzlich gegengekoppelt betrieben. Mit der Gegenkopplung wird 
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ein definierter .Verstärkungsfaktor realisiert; außerdem lassen 
sich durch die Gegenkopplung eine Reihe von weiteren Parame- 
tern verbessern. 

Im folgenden sind kurz die Gegenkopplungsgrundschaltungen 
beschrieben, die für den Entwurf der im 3. Abschnitt behandelten 
Filter Bedeutung haben. Die hier dargestellten Fundamental- 
gleichungen werden ohne Herleitung angegeben, da nur inter- 
essiert, wie sich für eine bestimmte Verstärkerstruktur die je- 
` weilige Verstärkung berechnen läßt. Ihre Herleitung findet man · 
in allen im Literaturverzeichnis angegebenen einschlägigen 
Büchern. 

Bild 2.4 zeigt die beiden Grundschaltungen des Operationsver- 
stärkers einschließlich des Sonderfalls Spannungsfolger, der oft 
auch als Flektrometer- Verstärker bezeichnet wird. Die Verstär- 
kung für den nichtinvertierenden Betrieb ergibt sich zu 


1 
See (2.5) 


wenn k = Ё1/(Ё1 + R2) als Abkürzung eingeführt wird. 

Aus Gl. (2.5) ergibt sich unmittelbar der bei der praktischen Fil- 
terrealisierung häufig einsetzende' Sonderfall des Spannungsfol- 
gers [mit R2 = 0 folgt aus Gl. (2.5): V = 1]. 

Berücksichtigt man die stets endliche Verstärkung Vu, dann 
erhält GI. (2.5) noch einen Korrekturfaktor: 





y- Bi qa А221 Я y=-& = БК 
ћ Rı К Ат К 
Ко Ria беа Ro- R NEI 
Р = Ко 
КВа* {К\н Ке t | D ИЛ 


Bild 2.4 Fondamentale Grundschaltungen des Operationsverstärkers; 
а — nichtinvertierend, b — Spannungsfolger (V = 1) als Son- 
derfall des nichtinvertierenden Verstärkers, е — invertierend 
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v= \! + m) к, (2.6) 


Der Term kV, wird als Schleifenverstärkung (engl.: open loop 
gain) bezeichnet. 

Beispiele: Mit k = 1/10 und Vu = 105 wird der Fehlerfaktor 
gleich 0,9999, а. ћ., die Verstärkung beträgt 99,99% des Ideal- 
‚ werten, Die Abweichung vom Idealwert beträgt nur 0,01%! 
Es wird dabei deutlich, daß es genügt, die Verstärkung in der 
Regel nach Bild 2.4 zu ermitteln. · 

Der Ein- und der Ausgangswiderstand Re bzw. Ra ergeben sich 
aus den Beziehungen 


= Re = kVa Ria bzw. Ra = Rolko. (2.7) 


Mit dem nichtinvertierenden Verstärker sind sehr hohe Eingangs- 
widerstände möglich. Den höchsten Eingangswiderstand erreicht 
man mit k = 1 beim Spannungsfolger. 

Die Verstärkung für den invertierenden Betrieb des Operations- 
verstärkers wird mit den Gleichungen 


V = — Ву bzw. У = — (1 — k)jk (2.8) 


berechnet. 

Das negative Vorzeichen folgt aus der Phasendrehung um.180° 
bzw. л. Analog zu Gl. (2,6) kann auch hier, bei endlicher Ver- 
stärkung, ein zusätzlicher Korrekturfaktor eingeführt werden: 





y= R2 1 (2.9) 
R1 1 + Џуба | 
Für Ein- und Ausgangswiderstand gilt 
Ro 
Ко œ Rl +2 — a Rl bzw. Ra = —— (2.10) - 
Va kVa 


Der Eingangswiderstand der Schaltung ist hier wesentlich kleiner 
als der Eingangswiderstand des Verstärkers selbst! 

Der Vollständigkeit halber sei noch erwähnt, daß in beiden Fällen‘ 
durch die Gegenkopplung die Kleinsignalbandbreite vergrößert 
und der Klirrfaktor verringert wird. 

Ein erweiterter invertierend betriebener Öperationsverstärker 
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Rn - R2 


[е1 
Riz 
Ue2 
Ка j A 
Uu Bild 2.5 
Ua 2 У 
Operationsverstärker als 
Summierer 


läßt sich als Summierer einsetzen (Bild 2.5). Für die Ausgangs- 
spannung gilt unter idealen Bedingungen 





R2 R2 R2 
Ge Б^ t В12 Мез + РІЗ Чез. (2.11) 
Legt man alle Widerstände gleich groß aus, folgt daraus 
— Ма, = Mei + Мез + Мез. ` (2.12) 


Die Ausgangsspannung ist also negativ gleich der Summe der 
Eingangsspannungen. Das Minuszeichen resultiert aus dem inver- 
tierenden Betrieb des Operationsverstärkers. Der Punkt 1 in 
Bild 2.5 wird häufiger als Summenpunkt bezeichnet, weil sich 
in ihm alle Ströme addieren. Die Anzahl der Eingänge kann man 
bei Bedarf vergrößern. ` 

Ein gegengekoppelter Operationsverstärker ist im allgemeinen 
instabil, wenn keine ex- oder internen Kompensationsnetzwerke ` 
vorgesehen sind. Die von den Herstellern angegebenen Stan- 
dardbeschaltungen sichern ausreichende Stabilität, verschenken 
aber einiges (insbesondere bei einer intern integrierten Kapazität, 
z. B. МАА 741). Fertigungsbedingt lassen sich aber noch poten- 
tielle Reserven hinsichtlich Bandbreite durch sinnvolles experi- 
mentelles Herantasten erschließen. Wie bereits weiter vorn an- 
gedeutet, weisen reale Operationsverstärker bei höheren Fre- 
quenzen parasitäre Phasendrehungen auf. Mit anderen Worten 
bedeutet dies, daß aus der Gegenkopplung eine Mitkopplüng 
wird und die Schaltung instabil wird, da sich die Funktionen von 
` Plus- und Minuseingang vertauschen. 

Dieser Zusammenhang läßt sich mit Gl. (2.6) anschaulich deuten. 
Mit k = R1/(R1 + R2) kann Gl. (2.6) auch folgendermaßen ge- 
schrieben werden: 


H 
Van 
1 -+ Ӯ 
Die frequenzabhängige Phasendrehung des Operationsverstärkers 


(2.13) 
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ist dadurch berücksichtigt, daß Vu als komplexe Größe aufgefaßt 
wird. 

Plet 
1 + Va (јо) 
Die Schaltung fängt an zu schwingen, wenn die Phasendrehung 
180° erreicht und der Term kVu(jw) größer als 1 bleibt. Verringert 
man den Amplitudengang der Leerlaufspannungsverstärkung in 
Abhängigkeit von der Frequenz so stark, daß die Bedingung 
|КУџ(јо)) | < 1 erfüllt wird, wenn die Phasendrehung 180° er- 
reicht, bleibt die Schaltung stabil. 
Eine Schaltung, die bei У = 1 stabil ist, arbeitet also rückge- 
koppelt für alle Verstärkungen V > 1 ebenfalls stabil. 


У(је) = (2.14) 


Tabelle 2.1. Typische Parameter einiger bekannter Operationsver- 




















stärker 
Parameter HATAL HA 141 С 
Т = 95°С Deg = +1 V| А 709 | пАт09С | (џатавс) IA 7480) 
ту -55...+125°C |0...4-70°С| —55...+125°С lo... +70 °C 
Ulo | 1 шу а ту 
Jr 200 nA 300 nA . 
| по) 50nA 100 nA | 
-3 шо = Ло AT зиџрб | 4e 
ito’) 03 пА/°С | 06пА/°С 


Ра 400 ка 250 ко ‚© амп 
Уп 92 dB 106 dB 


CMR 90 dB 90 dB 











8%) 0,25 У us 
Ото +10V 
Uid max + 5У 

Uo тах (Ёт, > 2 КО) +13 V +13 V 
10 max’) +20 mA +20 mA 





1) Eingangsoffsetstrom 

2) Eingangsofisetspannungsdrift 

2) Eingangsoffisetstromdrift 

4) Maximalwert (s. Text, Abschnitt 2.2.) 
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Alle zur Frequenzgangkorrektur verwendeten Bauelemente 
sollen so dicht wie möglich an den Anschlüssen der IS angelötet 
werden. Es erweist sich immer als zweckmäßig, die Speise- 
spannung. durch Elektrolytkondensatoren von einigen zehn 
Mikrofarad und Keramikkondensatoren von etwa 10 bis 33 nF 
abzublocken. Auch diese Bauelemente sollen so nahe wie nur 
irgend möglich an die Anschlüsse des Operationsverstärkers ange- 
lötet werden. 


2.3. Technische Daten einiger Standardiypen 
In Tabelle 2.1 sind die typischen Parameter einiger Standard- 


typen dargestellt. 
Mit einer Ausnahme (uA 740) werden alle Typen im RGW-Be- 

























































































НА 740 НА О С нА 725 НАТБС | A702)  |uAroace 
-55...4125°C |0... +70 °C] -55...-+125°C |о...-++70°С| -55...4125°C ||0...+70 °C 
10 ту 30 mV O,5mVe) | 0,5 mV 1,5 mV. 

100 pA 100 РА 40 пА 2uA 2,5 uA 
40 pA 60 på 2nA 0,2 uA 0,5 uA 
avic | 30uv°c| 0,4 иус) Jong °С?) 23,5 курс Sait 
— _ 10 pA °C 30 рА/°С 1nA/’C 4пА/°С 
msn lun ` 15 ма ока за ка 
120 ав поав 130 dB 72 ав 70 dB 
80 dB 120 dB 95 dB 86 op o 
0 1500 оп 
G V из = 3,5 V/us 
+10 V +14 V +0,5 V, —4 V 
2:30 У +5V + 5V 
+13 V +13,5 У + 4%?) 
д +20 mA +20 mA +50 mA, —2 mA 




















5) maximaler Ausgangsstrom 
6) ohne Abgleich 


7) Ото = 0 
8) Uss = +12 У — 6V 
Kr 10КО 
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Tabelle 2.2. Technische Daten des Operationsverstärkers 





K 140 ҮД 8 
К 140 ҮДА К 140 УДВБ 

Betriebsspannung Vs+in V 6... 18, фур. 15 6... 18, ур. 15 
| Us-inV 6... —18, 6... — 18, 

| typ. —15 typ. —15 
Stromaufnahme Zs in mA <3 <5 
Frenzfrequenz fo in MHz 1 1 
Offsetspannung (лошу < 50 = 100 
Eingangsstrom Л, in nA <02 _ x1 
Spannungsverstärkung Vy 2 5:104. 29. 10% 
Spannungsanstiegs- > 
geschwindigkeit 
АШ їп Vins |. >2 >5 
Betriebstemperatur а іп °C —45... 70 —45 ...70 


reich gefertigt. Die Daten des «A 740 wurden mit in die Übersicht 
aufgenommen, da mit dem К 140 ҮД 8 ein in etwa vergleichbarer 
Typ vorliegt. Tabelle 2.2. enthält einige technische Daten des 
К 140 ҮД 8 [39]. 

In Tabelle 2.1. wurden die international üblichen Typenbezeich- 
nungen verwendet. Die folgende Übersicht gibt die Äquivalent- 
typen einschließlich Hersteller an: 


uA 709: А 109, В 109, R109 (DDR) 

нА 741: МАА 741 (ÖSSR) 

нА 748: МАА 748 . (ČSSR) 

uA 725: MAA 725 (ČSSR) 

pA 702: pA 702 (Ungarische Volksrepublik) 
( 


uA 740: etwa K 140 УД8 UdSSR) 


Von der Ungarischen Volksrepublik wird darüber hinaus der 
pA 715 produziert (Simax) = 100 V/us!). Auf die Aufnahme seiner 
technischen Daten in Tabelle 2.1 wurde verzichtet, da dem Autor 
nicht bekannt ist, ob dieser Typ in der DDR schon zur Verfügung 
steht. ` 

Mit Ausnahme der Typen uA 709, пА 748 und uA 702 ist bei 
allen aufgeführten Typen eine externe Offsetspannungskompen- 
sation mit einem Einstellregler möglich. Die Offsetspannungs- 
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kompensation für die Typen «A 702 und «A 709 wird entweder 
über den Plus- oder den Minuseingang vorgenommen; hier ist 
der Aufwand größer und von der äußeren Beschaltung des-Opera- 
tionsverstärkers abhängig. | 
Die Typen uA 748, „A 740 und pA 725 sind pinkompatibel mit: 
dem «4A 741, wobei die Typen „A 741 und pA 740 (K 140 ҮД 8) 
über eine interne Frequenzgangkompensation verfügen. Der 
нА 748 entspricht auch in seiner Innenschaltung völlig dem 
uA 741 bis auf die extern vorzunehmenden Frequenzgang- und 
Offsetspannungskompensation. 

Während die Typen „A 709, нА 725 und „A 702 nur bedingt 
(für begrenzte Zeit) kurzschlußsicher sind, gilt dies für die и A 741, 
uA 748 und uA 740 uneingeschränkt. 

Im folgenden sind wesentliche technische Daten der aufgeführten 
Typen zusammengestellt. 

Bild 2,6 zeigt typische Gehäuseformen. Neben dem DIL- Gehäuse 
(Plastik/Keramik) wird auch häufig das runde Metallgehäuse 
TO-99 angewendet. Die PIN-Bezeichnung gilt mit Ausnahme des 
К 140 ҮД 8 allgemein für alle hier besprochenen Typen (dort 
beginnt bei sonst gleicher Reihenfolge die Zählung mit 1 an der 
Gehäusemarkierung). Bei den Typen uA 702, нА 709, нА 740, 
нА 741 und «A 748 ist Anschluß 4 der Bauform TO-99 mit dem 
Gehäuse verbunden. 
Bild 2.7 zeigt die Innenschaltung des и. А 709. Bild 2.8 bis Bild 2.10 
zeigen die Frequenzkompensationsbeschaltung sowie den Einfluß 
auf die Leerlaufspannungsverstärkung und den Ausgangsspan- 





b) 192.05 


Bild 2.6 а — TO-99-Gehäuse, b — DIL-Gehäuse 
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Eingangstreguenzkompensation 
02 H 


(1): 
6 
OAusgang 












ES 
a 


(9 
5 
OAusgangs ~ 
Ke freguenz- 
kompensation 








Zahlen in Klammern gelten für DIL-Gehäuse 


Bild 2.7 Iuneuschaltung des д4 709 


nungshub beim uA 709. Darüber hinaus können Bild 2.9 bzw. 
Bild 2.10 Standardwerte für die Frequenzkompensation ent- 
nommen werden. Da eine Offsetspannungskompensation in 
aktiven RC-Filtern in der Regel nicht benötigt wird, sei hierzu 
auf die Literatur verwiesen [2], [3], [11], [17], [20], [33]. 


inverfierend invertierend 
Eingang Eingang 
nicht ` nicht 
invertierend inverkierend 





Bild 2.8 Frequenzkompensationsschaltung; R2 = 50 0 für kapazitive 
Last 
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Coiffer. S 
20 HA 1540, сар 


Ст=500рЬ, Ал=719К60 





0 | б=20рЕ 
Drënt, Brit) toi Dë Bild 2.9 
-20 Leerlaufspannungsverstärkung 
100 It 10к 100k IM TOMHz bei verschiedener 
ј— Kompensation Vy = TO) 


Bild 2.11 zeigt Anschlußbelegung, Innenschaltung und Offset- 
spannungsabgleich für den uA 741, Bild 2.12 einige typische 
Kennlinien. 

Die Innenschaltung des ил 748 entspricht der des иА 747, es 
entfällt lediglich C1 (siehe Bild 2.11). Über Anschluß 8 kann hier 
der Frequenzgang kompensiert werden. Bild 2.13 zeigt Anschluß- 
belegung, Offsetspannungs- und Frequenzgangkompensation (С, 
siehe Bild 2.14) für den pA 748, Bild 2.14 einige typische Kenn- 
linien. 


Bild 2.10 
Ausgangsspannungshub 
Ua = 0) 
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Bild 2.12 Typische Kennlinien für den pA 741 





Frequenz- 
Kompensation 





b) 


+UBott -Џван 


Bild 2.13 

а— Anschlußbelegung, 
b — Offsetspannungs- 
und c — Frequenz- 
gangkompensation für 
den на 748 





Bild 2.15 zeigt die Innenschaltung des uA 740. Seine Anschluß- 
belegung entspricht dem uA 741, ebenso der Offsetspannungs- 
abgleich. Beim Offsetspannungsabgleich ist aber zu beachten, 
daß der Schleifer des 10-kN-Einstellreglers an + Ован gelegt 
werden muß. 

Bild 2.16 zeigt die Anschlußbelegung, Offsetspannungskompen- 
sation und Innenschaltung des К 140 УД 8. 

Da der uA 740 und der К 140 ҮД 8 Sperrschicht-FET in den 
Eingangsstufen verwenden, können sehr hohe Eingangswider- 
stände sowie sehr geringe Eingangsruheströme erzielt werden. 
Operationsverstärker mit FET-Eingang setzt man bei hohen Im- 
pedanzen (Innenwiderstände) der Signalquellen und insbesondere 
bei der Realisierung aktiver RC-Filter sehr geringer Grenzfre- 
quenzen ein, da sich dort für die frequenzbestimmenden Bau- 
elemente hohe Impedanzen ergeben. 

Bild 2.17 zeigt die Schaltung des uA 725 einschließlich Offset- 
spannungsabgleich und Frequenzkompensation. Die Dimensionie- 
rung der Frequenzkompensation ist vom Gegenkopplungsgrad 
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Bild 2.14 Typische Kennlinien für den pA 748 
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Bild 2.16 а — Anschlußbelegung, b — Offsetspannungskompensation 
und е — Innenschaltnug des X 140 ҮД 8 
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Bild 2.17 a — Innenschaltung, b — Offsetspannungs- und с — Fre- 


quenzkompensation des u.4 725 
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Bild.2.18 a— Anschlyßbelegung, b — Innenschaltung des pA 702 
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Bild 2.19 
Kompensationsmöglichkeiten 
(LEAD-LAG-Kompensafion) am nA 702 
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Bild 2.21 
Frequenzgänge des yA 702 bei 
verschiedenen gegengekoppel- 
ten Verstärkungen und Kom- 
pensationen 


abhängig. Für den nichtinvertierenden Betrieb gilt, wie unmittel- 
bar aus Gl. (2.5) folgt, 1/8 = V, wobei У die Verstärkung im 


gegengekoppelten Zustand darstellt. 


Für den invertierenden Betrieb ergibt sich mit Gl. (2.8) 


| V |= В?/В1 bzw. |V |+ 1 =] + В2/В1 = (R1 
+ R2)/Rl = ућ, also Us |V | +1. 


с 
ы 





Bild 2.22 

uA 702 mit Sourcefol- 

ger für Ug = +15V 

(R1 für Offsetabgleich; 

Е? für Verstärkungs- 
` einstellung) 





Liegt die Verstärkung fest, dann kann man dem Nomogramm 
(Bild 2.17) sehr leicht die erforderlichen Bauelementewerte für 
die Frequenzkompensation entnehmen. 

Innenschaltung und Anschlußbelegung des «A 702 sind in Bild 
2.18 dargestellt. Bild 2.19 zeigt die vielfältigen Kompensations- 
möglichkeiten für den Verstärker (siehe 7. В. 3). Bild 2.20 und 
Bild 2.21 zeigen Ausgangsspannungshub U, als Funktion der 
Frequenz (und verschiedene Kompensationsmaßnahmen) sowie 
Frequenzgänge des uA 702 bei verschiedenen Verstärkungen und 
Kompensationen. 

Nachteilig ist die unsymmetrische Betriebsspannungsversorgung 
des uA 702, vorteilhaft seine relativ große Bandbreite. Der relativ 
geringe Eingangswiderstand des uA 702 läßt sich durch Vorschal- 
ten eines als Sourcefolger geschalteten Sperrschicht-FET we- 
sentlich erhöhen. Bild 2.22 zeigt ein Schaltbeispiel für У = — 0,8 
bis — 20 und Ован = + 15 У. 





2.4. Diskrete Realisierung erforderlicher Verstärker- 
funktionen 


Nachdem im Abschnitt 2.2. Verstärkergrundschaltungen mit mo- 

nolithischen Operationsverstärkern behandelt wurden, sollen 

auch einige Schaltbeispiele für einfache diskret aufgebaute Ver- 

stärker angegeben werden, 

Die Verstärkerfunktion У = 1 läßt sich, wie schon erwähnt, am 
. einfachsten mit einem Emitterfolger realisieren. 
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Us (тах) = 077400 
R271 Médd oi 





Bild 2.23 Kombination von Source- und Emitterschaltung mit starker 
Gegenkopplung über №2 


Bild 2.33 zeigt eine Kombination von Source- und Emitter- 
schaltung mit starker Gegenkopplung in einem Verstärker mit 
V=1 bis 2, hohem Ein- und niedrigem Ausgangswiderstand. 
Für die Verstärkung H gilt 


Halt как. (2.15) 
Der Ausgangswiderstand errechnet sich aus 
H Ber R3 
а I a hoje = беде Ri hr (2.16) 


(Si = innere Steilheit des FET; bei tiefen Frequenzen der Real- 
teil 921s von Yaıs)- 

Der Eingangswiderstand wird bei tiefen Frequenzen nur vom 
Gatespannungsteiler bestimmt, hier: Ке = 12,2 МО//4,7 МО = 
3,4 МО (Re kann durch Bootstrapschaltung weitererhöht werden). 
Die Schaltung nach Bild 2.23 hat gegenüber einem einfachen 
Sourcefolger verbesserte Parameter. Mit R2 = 0 liegt die Ver- 
stärkung sehr viel näher bei 1, der Ausgangswiderstand ist auch 
niedriger. Die Eingangskapazität bei einer praktisch erprobten 
Schaltung lag bei etwa’1,6 pF (R2 = 0). Damit erzielt man bei 
einer Frequenz von 1 MHz einen Eingangswiderstand von etwa 


О +15у 





у» Bild 2.94 
Kombination zweier Bipolar- 
transistoren (npn/pnp) mit 
starker Gegenkopplung als 
Einsverstärker 
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Bild 2.25 Einfacher Differenzverstärker mit äußerer Beschaltung R1 
und R2 gleich 20 КО für Р = 2 


100 КО. Der Ausgangswiderstand lag zwischen 5 und 15 О ent- 
sprechend R2 = 0 bis 1 КО. 

Kommt es nicht so sehr auf den Eingangswiderstand an, kann 
auch die Kombination zweier Bipolartransistoren verwendet 
werden (Bild 2.24). 

Durch Einführung eines zusätzlichen Widerstandes zwischen 
Emitter von T 1 und Kollektor von T 2 lassen sich analog der 
Schaltung nach Bild 2.23 auch Verstärkingsfaktóren größer als 1 
realisieren. 

Als letztes Beispiel einer diskreten Verstärkerrealisierung zeigt 
Bild 2.25 einen einfachen Differenzverstärker nach [14]. Als Dop- 
peltransistor T 1, T 2 der Differenzstufe eignet sich beispiels- 
weise der KC 809 (TESLA), für T 3 kann der KT 326 B o.ä. 
eingesetzt werden. 


2.5. Einfluß realer Verstärkereigenschaften auf den 
~ Filterentwurf 


Wie bereits einleitend im Abschnitt 2.1. erwähnt wurde, ist die 
Realisierung der erforderlichen Verstärkerfunktion beim Ent- 
wurf aktiver RC-Filter eine wichtige Aufgabe, insbesondere 
dann, wenn man die Eigenschaften des Verstärkers nicht mehr 
einfach als ideal betrachten kann. 
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Weitere technische Grenzen ergeben sich durch das Eigenrauschen 
und den eingeschränkten Dynamikbereich. 


Neben dem Problem der Empfindlichkeitsminimierung sind die · 
zuletzt genannten Einschränkungen Gegenstand intensiver 
Grundlagenuntersuchungen, wobei die Entwicklung dieser Teil- 
disziplin der Filtertechnik noch keinesfalls als abgeschlossen 
gelten kann. 


Hauptziel dieser Untersuchungen ist das Finden von Filter- 
strukturen, die auch unter nichtidealen Bedingungen möglichst 
absolut stabil sind sowie maximalen Aussteuerbereich und mini- 
males Eigenrauschen aufweisen [5], [6], [26], [29]. 


Im Abschnitt 2.2. wurde schon darauf hingewiesen, daß die Ver- 
stärkung eines realen Verstärkers nicht konstant ist, sondern 
vielmehr eine frequenzabhängige Funktion V(jw) darstellt, die je 
nach der inneren Struktur des Verstärkers mehr oder ај 
kompliziert sein kann. 


Im einfachsten Fall läßt sich das nichtideale Verhalten des Ver- 
stärkers durch eine parasitäre Übertragungsfunktion beschreiben, 
die dem Frequenzgang eines RÜ-Tiefpasses 1. Ordnung entspricht. 
Die Grenzfrequenz dieses „Tiefpasses“ ist gegenkopplungsab- 
hängig. Bei maximaler Gegenkopplung (H = 1) entspräche diese 
Grenzfrequenz der fı oder Transitfrequenz des Operationsver- 
stärkers. Es ist leicht einzusehen, daß dieser parasitäre Verstär- 
kerpol auf die Gesamtübertragungsfunktion des aktiven Filters 
keinen wesentlichen Einfluß ausübt, solange er weit außerhalb des 
interessierenden Frequenzbereichs liegt. 


Anders verhält es sich, wenn Filter- und Verstärkerpole dicht .. 
beieinanderliegen. Hier wird die Filtercharakteristik stark be- 
eindußt, und es ergeben sich erhebliche Abweichungen zwischen 
den berechneten und praktisch erreichten Filterkennwerten. 
Darüber hinaus ist es auch möglich, daß das Netzwerk auf Grund ` 
der Phasendrehung des Verstärkers instabil wird. Die Schwing- 
neigung ist abhängig von der jeweiligen Filterstruktur. Hieraus 
wirdersichtlich, warum beim praktischen Filterentwurf die Grenz- 
frequenz der eingesetzten Verstärker möglichst hoch im Vergleich 
zu den Eckfrequenzen des Filters gewählt werden sollte. Diese 
Forderung ergibt sich auch aus der gewünschten Großsignalfestig- 
keit (slew rate!) und aus den Betrieben, die Signalverzerrungen 
gering zu halten. Praktische Untersuchungen haben gezeigt, daß 
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Filter, die im Kleinsignalbetrieb stabil sind, bei großer Aussteue- 
rung instabil werden können [6]. 

Zusammenfassend läßt sich einschätzen, daß nichtideale Ver- 
stärkereigenschaften so lange entbehrlich sind, wie der Verstärker 
als quasi-ideal gelten kann. 

Der Aufbau der im 3. Abschnitt behandelten Filterschaltungen 
ist für den Amateur völlig unkritisch, wenn er desen Hinweis 
beachtet. . 

Abschließend noch ein allgemeiner Hinweis zur Realisierung von 
Filtern höherer Ordnung. Die Übertragungsfunktion solcher 
Filter zerlegt man in Teilübertragungsfunktionen 1. und 2. Grades 
(gegebenenfalls auch 3. Grades), wobei sich dann die resultierende 
Filtercharakteristik aus der Kettenschaltung der einzelnen Fil- 
terbausteine ergibt (Kaskadentechnik). Es ist an sich gleichgültig, 
in welcher Reihenfolge man die einzelnen Filterbausteine anord- 
net, da sich die resultierende Filtercharakteristik aus der Multi- 
plikation der Teilübertragungsfunktionen ergibt. 

In der Praxis ist es günstig, die Teilfilter so zu ordnen, daß 
das Filter mit der geringsten Polgüte an den Eingang zu schalten. 
Andernfalls kann die erste Stufe bereits übersteuert werden, wäh- 
rend die zweite noch entsprechende Reserven hat. Im Interesse 
einer maximalen Dynamik ist es also zweckmäßig, daß alle 
Stufen etwa gleich angesteuert werden. Hinsichtlich minimalen 
Eigenrauschens ergibt sich aber gerade die umgekehrte Reihen- 
folge, da die Teilfilter mit der geringeren Polgüte (entspricht 
niedrigerer Grenzfrequenz) am Ende der Filterkette das Rauschen 
der Eingangsstufen wieder abschwächen. Man erkennt, daß es 
kaum eine Lösung geben wird, die den technischen Anforderungen 
gleichermaßen gut genügt. Will man die technischen Möglich- 
keiten ausschöpfen, läuft der Filterentwurf auf eine Optimierung 
hinaus, die in der Fachliteratur als optimale Dekompensation be- 
zeichnet wird [26]. Diese ist aber mit einem so hohen rechentech- 
nischen Aufwand verbunden, daß sie ausschließlich dem Fach- 
spezialisten vorbehalten bleibt. 
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3. Realisierung aktiver RC-Filter 


Für den Entwurf von aktiven RC-Filtern stehen sehr viele ver- 

schiedene Netzwerke zur Wahl, wobei man die Filter z. B. nach 

der Art der Gegenkopplung (Mitkopplung) oder der erforderlichen 

(inneren) Verstärkung unterscheiden kann. 

Die hier behandelten Filter wurden nach praktischen Gesichts- 

punkten ausgewählt. Kriterien waren z. B.: 

– Erforderliche Verstärkerfunktionen wurden mit Spannungs- 
verstärkern realisiert. 

— Reduzieren des Berechnungsaufwandes auf ein Minimum. 

— Beschränken auf Filterstrukturen, die sich vielfach praktisch 
bewährt haben und leicht zu realisieren sind. 

Unter dem Begriff „Verstärker“ ist prinzipiell ein Spannungsver- 

stärker zu verstehen, dessen Eingangsimpedanz im Vergleich zum 

Quellwiderstand sehr groß ist und dessen Ausgangsimpedanz im 

Vergleich zum Lastwiderstand vernachlässigbar ist. Weiterhin 

werden die Eingangs-, Ausgangs- und Rückwirkungskapazitäten 

vernachlässigt. 

Über den Betrag der Verstärkung und das Vorzeichen wird von 

Fall zu Fallentschieden (entsprechend ф = 0 oder 180 °). 


3.1. Filter mit geringer (innerer) Verstärkung 
3.1.1. Sallen- und Key-Filter 


Im Abschnitt 1.1.1. wurde bereits die Übertragungsfunktion eines 
aktiven RC-Tiefpasses 2. Grades berechnet (siehe Bild 1.9). Dieser 
Tiefpaß gehört zu einer Gruppe von aktiven RC-Filtern, die von 
Sallen und Key vorgeschlagen wurde [28]. 

Obwohl sich mit den Sallen- und Key-Strukturen nur Filter rela- 
tiv geringer 'Güte realisieren lassen, sind sie sehr bekannt ge- 
worden, was sie unter anderem ihrem geringen Aufwand und der 
schon erwähnten problemlosen Möglichkeit zur Realisierung von | 
Filtern höherer Ordnung zu verdanken haben. Gl. (1.34) läßt sich. 
mit (@ = 1/R) auch folgendermaßen schreiben: 
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У 0192/0102 











A eg oi 621. oo 
p? + [59 - 7) tatal? nn 
| (3.1) 
Mit der allgemeinen Form 
REDE. EEE (3.2) 
= 2? + Вр + у 
liefert дег Koeflizientenvergleich beider Gleichungen 
Kay ent +609, 
` C102 Сә а 
y Ж | , (3.3) 
c102 


Aus Gl. (3.3) ist ersichtlich, daß die Anzahl der dimensionierenden 
Bauelemente die der einschränkenden Gleichungen übersteigt. 
Man hat also die Möglichkeit, einige Parameter beliebig festzu- 
legen, z. B. 


oO, Р=-1. (3-4) 
Einsetzen von Gl. (3.4) in Gl. (3.3) ergibt ` 
С1 = 238,02 = Вру ,К = у. (3.5) 
Soll beispielsweise ein Tiefpaß mit Butterwortk-Charakteristik 
K 
Hip) = ——— (3.6) 
P+Y2p+1 


‚entworfen werden (vergleiche Abschnitt 1.1.2. und Abschnitt 
1.2.2.), folgen aus Gl. (3.2) und Gl. (3.6) 8 = уг und у = 1. Mit 
diesen Werten erhält man mit Gl. (3.4) und Gl. (3.5): 
cı=Y2,02= 1/V2,K = +1. А 

Bemerkung: Dieses Ergebnis liefert bereits die Gl. (1.52) im 
Abschnitt 1.1.2. Die Herleitung an Hand der Gl. (3.1) erleichtert 
das Verständnis der Tabelle 3.1. 

Die Vorauswahl kann nicht willkürlich vorgenommen werden. 
Wäre z. B. С1 = (2 = 1 für den Tiefpaß angenommen worden, 
müßte У = + 2 werden, damit eine einfache Lösung der ent- 


70 


HE KEE 


1=4 1-60 
а“ ëm, 
(< Ађу 200 Ve 


Lë | Је др D шор 
ZEN | 


Ы +00 ou 


Den eer OSA L- um gungg 





Ten т Bunbupsg 12% > d'ROCaTr- 
14-Я PM 8-57-00 9 
| гиврџем {шор 
19-0) = 19-19 OASEN 


"Sen ушор 
1+ =A) 188 = 0 "BEE 


Z 
` Ruy рт = 


d г парам ушр 
+ ` 1-99 :TgDMSTEIOR 





L 1, D 
959 > 


H 2 

= 
20% 239 

299° 19011-1 








godysoy-day pun џеђос 
битир) '@ ој Код рип -MOS "TE опофо 


- Jodpuog- дау pun изуос 


2.080 


godaj-Aay pun (e, 





stehenden Gleichungen möglich ist (sonst wäre eine transzendente 


Gleichung zu Чбвеп). 


Ein 
=1 


Die in Tabelle 3.1. jeweils getroffene Elementevorauswahl ist die 


einfachste Lösung bei geringster erforderlicher Verstärkung. 
Bandpaß mit konjugiert komplexem Polpaar läßt sich mit V 
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nicht mehr realisieren, dazu muß der Verstärkungsfaktor 1,6 
betragen. 

Beim Entwurf von Filtern höherer Ordnung durch Kettenschal- 
tung mehrerer Filter 2. Ordnung muß beachtet werden, daß man 
z. B. nicht etwa durch die Kettenschaltung zweier Butterworth- 
Filter 2. Grades ein Butterworth-Filter 4. Grades erhält, sondern 
die Nennerfunktion N(p) muß der gewünschten Approximation 
entsprechen! 

Normalerweise würde man beim Entwurf von Filtern höheren 
Grades derart verfahren, daß man die gewünschte normierte 
Übertragungsfunktion in Linearfaktoren abspaltet (d.h. eine 
Zerlegung in Filterbausteine 1. und 2. Grades vornimmt) und 
dann, wie oben demonstriert, einen Koeffizientenvergleich schritt- 
weise für jede Teilübertragungsfunktion vornimmt. Anschließend 
werden die Teilübertragungsfunktionen jeweils separat mit Hilfe 
der entsprechenden Grundbausteine realisiert. Die Kettenschal- 
tung der Teilfilter ergibt die gewünschte Übertragungsfunktion. 
Mit den Filtergrundbausteinen 2. und 3. Grades nach Bild 3.1 
und Tabelle 3.2. bis Tabelle 3.5. kann der Leser die normierten 
Bauelementewerte für Filter 2. bis 10. Grades unmittelbar den 
entsprechenden Tabellen entnehmen, wobei betont werden muß, 
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Typ! (2. бгадез) Typ (3.6rades) 


Bild 3.1 Filtergrundbausteine 2. und 3. Grades für Tabelle 3.2. bis 
Tabelle 3.5. 
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Tabelle 3.2. Normierte Kapazitätswerte für Piltergrundbausteine 
2. und 3. Grades (siehe Bild 3.1) 








Pole Bessel-Verhalten Butterworth-Verhalten 


3 2.538 —1| 3.546 +0 1.392 +0 [2.024 —1 
1.012 +0 3.900 —1 2.613 +0 3.825 —1 


1.008 +0 | 8.712 —1 |3.095 —1| 1.753 +0 | 1,354 +0 
1.041 +0 | 3.098 —1 3.935 +0 | 3.089 —1 





ы 
1.085 +0 9.660 —1 
1.414 +0 7.071 —1 
3.863 +0 2.588 —1 


1.531 +0 1.336 +0 
1.604 +0 6.235 —1 
4.493 +0 2.225 —1 


1.019 +0 
1.202 +0 
1.800 +0 
5.125 +0 





1.455 +0 1.327 +0 
1.305 +0 7.661 —1 
1.999 +0 4.999 —1 
5.758 +0 1.736 —1 



















1.012 +0 | 9.874 —1 
1.122 +0 8.908 —1 
10 1.414 +0 7.071 —1 
2.202 +0 4.540 —1 
6.389 +0 1.563 —1 


daß diese Tabellen nur für Sallen- und Key-Strukturen 2. und 3. 
Grades nach Bild 3.1 gelten. Obwohl die Tabellen nur für Tief- 
pässe angegeben sind, lassen sich auf Grund der Frequenztrans- 
formation Tiefpaß-Hochpaß (vergleiche Abschnitt 1.2.3.) die 
Bauelementewerte für die Hochpaß-Strukturen angeben (siehe 
Bild 3.1). 

Für den Leser bleibt noch die Aufgabe der Entnormierung, die 
sich mit den im Abschnitt 1.1.2. angegebenen Hilfsmitteln durch- 
führen läßt. Der Bezugswiderstand Rh kann bei der Entnormie- 
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Tabelle 3.3. Normierte Kapazitätswerte für Filtergrundbausteine 
2. und 3. Grades (siehe Bild 3.1) mit einer Welligkeit 
im Durchlaßbereich von 0,1 und 0,25 dB 
Beispiel für Schreibweise: 2,851 — 1 = =, 851 
10-1 = 0,2851 


Pole ы 
= 0,1 dB W = 0,25 dB 


EE 


2 1.688 +0 | 6.955 —1 1.778 +0 | 6.789 —1 


3 6.653 An 1.825 +0 8.551 +0 | 2.018 +0 | 1.109 -1 


1901 +0 | 1.241 +0 2.221 +0 | 1.285 +0 

а | 4.592 +0 | 2.409 —1 5.368 +0 | 2.084 —1 
4.446 +0 | 2.520 +0 [3.804 —1 | 5.548 +0 | 2.898 +0 |8495 —ı 

5 | 6.810 +0 | 1.580 —1 8.061 +0 | 1.341 —1 

1.875 +0 

6 4.296 —1 

9.323 —2 





5.175 +0 | 3.322 +0 [5.693 —1 | 6.471 +0 | 3.876 +0 15.223 —1 


7 | 4.546 +0 | 3.331 —1 5.448 +0 | 2.839 —1 
1.273 +1 1 8.194 —2 1.526 +1 | 6.844 -2 
3.270 +0 | 2.323 +0 3.932 +0 | 2.474 +0 
3.857 +0 | 6.890 —1 4.638 +0 | 6.062 —1 

в | 5.773 +0 | 2.398 —1 6.942 +0 | 2.019 —1 


1.644 +1 | 6.298 —2 5.234 —2 


6.194 +0 4.161 +0 |7.483 —1 3.891 +0 16.919 —1 








4.678 +0 4.655 —1 3.983 —1 
9 7.169 +0 1.812 —1 1.514 —1 
2.064 +1 | 4.980 —2 4.131 —2 
4.011 +0 | 2.877 +0 3.075 +0 
4.447 +0 | 8.756 —1 5.868 +0 | 7.725 —1 
10 5.603 +0 | 3.353 —1 6.766 +0 | 2.830 —1 
8.727 +0 | 1.419 —1 1.053 +1 1.181 —1 





2.532 +1 | 4.097 —2 3.057 +1 | 3.344 —2 


rung für die einzelnen Filtergrundbausteine durchaus unter- 
‚ schiedlich gewählt werden. Damit läßt sich eine Schaltung even- 
tuell noch besser äußeren Gegebenheiten anpassen. Der Entwurf 
eines Stereoseitenbandfilters soll die Anwendung der Filtertabelle 
demonstrieren. | 


74 


Tabelle 3.4. Normierte Kapazitätswerte für Fütergrundbausteine 
2. und 3. Grades (siehe Bild 3.1) mit einer Welligkeit 
von 0,5 und 1dB im Durchlaßbereich 


Pole Tschebyscheff-Verhalten 


W=05dB ` "W=1dB 
ст сг сз ' ci С? з 
| 1.949 +0 | 6.533 —1 2.218 +0 | 6.061 —1 


2 
3 | 1.128 +1 | 2.250 +0 |8.950 -2| 1.618 +1 | 2.567 +0 |6428 —2 
4 | 2.582 +0 | 1.298 +0 3.125 +0 | 1.269 +0 
6.233 +0 | 1.802 —1 7.546 +0 | 1.489 —1 
5 | 6.842 +0 | 3.317 +0 [3.083 —1| 8.884 +0 | 3.935 +0 |2.640 —1 
9.462 +0 | 1.144 —1 1.155 +1 | 9.355 —2 
3.592 +0 | 1.921 +0 | 


6 4.907 +0 | 3.743 —1 
1.340 +1 | 7.902 —2 










4.012 —1 


5.382 —1 


Stereoseitenbandfilter bestehen häufig aus einem versteilerten 
Tiefpaß (Cauer-Filter) mit anschließender Laufzeitkorrektur durch 
einen aktiven oder passiven Allpaß. Hier soll ein anderer Weg 
beschritten werden, wobei mit der Realisierung als Potenzfilter 
(Butterworth-Filter) ein Kompromiß zwischen Aufwand und Lauf- 
zeitverzerrungen eingegangen wird. Am günstigsten wäre der 
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Tabelle 3.5. Normierte Kapazitätswerte für Filtergrundbausteine 
2. und 3. Grades (siehe Bild 3.1) mit einer Welligkeit 
von 2 und 3 dB im Durchlaßbereich 
Beispiel für Schreibweise: 

3,113 + 0 = 3,113 10° = 3,113 


. Tschebyscheff-Verhalten 


2.782 +1 


4.021 +0 
9.708 +0 











Aufbau als Bessel-Filter. Die Forderung, daß das Filter bei f = 
114 kHz eine Dämpfung von 60 dB aufweist und fo = 57 kHz ist, 
erfüllt nach [7] ein Potenzfilter 9. Grades. Mit Bild 3.1 und Ta- 
belle 3.2. kann man die Filterstruktur in normierter Form ange- 
ben (siehe Bild 3.2). Die Entnormierung ermöglicht Gl. (1.53). 
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fs = 57 kHz und Gl. (1.53) die entnormierten Filterparameter 


Wird R* beispielsweise 10 КО gewählt, dann erhält man m 


(siehe Bild 3.2b). 


Bild 3.2c zeigt eine einfache Schaltung, wobei günstige Aus- 
steuerungsverhältnisse durch die abwechselnde Folge von pnp- 


und npn-Transistoren erreicht werden. 


Die im Bild 3.2c angegebenen Kapazitätswerte wurden durch 
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Ausmessen auf etwa 1% und geeignete Parallelschaltung reali- 
siert. Mit der angegebenen Dimensionierung ergaben sich ohne 
nachträglichen Abgleich (vergleiche Abschnitt 4.) für fo = 54 kHz 
(bei sonst idealem Amplitudenverlauf). Die 60 dB Sperrdämpfung 
wurden bei 118 kHz erreicht. Im NF-Bereich lag die Rausch- 
spannung" bei kurzgeschlossenem Filtereingang etwa zwischen 
0,5 und 1,5 иу (gemessen mit dem polnischen selektiven Nano- 
voltmeter Typ 207), entsprechend einer Oktavselektivität von 
50 bzw. 25 dB. Mit Ly Rauschspannung ergibt sich also, bezo- 
gen auf den maximal möglichen Eingangspegel (4 bis 5 V bei 
Ов == 15 У), ein Signal-Rauschabstand von 132 bzw. 134 dB. 
Ergänzend sei erwähnt, daß diese Messung nur bis etwa 5 kHz 
vorgenommen werden konnte. 


3.1.2. RC-Tiefpaß 2. Ordnung minimaler Empfindlichkeit 


Bild 3.3 zeigt einen aktiven RC-Tiefpaß 2. Ordnung, der sich 
durch extrem geringe Empfindlichkeit auszeichnet [16]. 
Веі Ду, > оо, РІ > Ек, Bo erhält man für die Übertragungs- 
funktion H(p) des Netzwerkes nach Bild 3.3 

Rx V1V2 

„Ек + Ес 








. H(p) 
1+- = +p{RlC1 + R202) 





+ p? RIC1 R202. (3.7) 


Aus Gl. (3.7) kann man mit Gl. (1.29) den Q-Faktor des Netzwer- 
kes angeben: 





1/2 
l R1C1 R202 
% Ёк + z) | 


me не тшшш E 





| VIV2 Ко 


Bild 3.3 
Џ Aktiver RC-Tiefpaß 2. 
| Grades 
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Ohne nachteilige Einschränkungen einzuführen, lassen sich Gl. 
(3.7) und Gl. (3.8) mit R1C1 = R202 = RC in der Form schrei- 
ben: 





Вк V1V2 
Ек + Ке 
H(p) m CS Bee В, (3.9) 
Ве Ro “P К 
(inr JL Vi 3.10 
0 5(1+ a) ' we 


Wenn beispielsweise У2 = + 1 gewählt wird, folgt aus Gl. (3.10) 
Ек 

vVı=1+-- (408 D. (3.11) 
Ra 


СІ. (3.11) läßt erkennen, daß für die Realisierung höherer Q- 
Werte mit möglichst geringer Verstärkung V1 die Bedingung 
` Ra > Rx erfüllt werden muß. Das Vorzeichen des Verstärker- 
produkts V1V2 kann aus dem Nennerpolynom der Gl. (3.9) be- 
stimmt werden: Das Produkt Y1V2 muß negativ sein, damit ein 
konjugiert komplexes Polpaar entstehen kann, d.h., wenn V 
V2 = + 1 gewählt wird, 'muß V1 negatives Vorzeichen haben. 
Die Polfrequenz wo erhält man mit Gl. (1.28) unmittelbar aus 
Gl. (3.9): 


у Е 1/2 
Ee (и: wett 1) | (3.12) 


Bild 3.4 
Р1 = Q) mit rie 
als variabler Parameter 
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Mit Re > Rx und VIV2 > 1 wird aus Gl. (3.12) 
1 ПА ЕНИ 
®о яе т yrır2.. (3.13) 


In Bild 3.4 wurde Gl. (3.11) mit Rg/Ra als Parameter grafisch 
gedeutet. Zusammen mit der normierten Darstellung der Wellig- 
keit einer Übertragungsfunktion 2.. Grades (Bild 1.12) besitzt 
man damit bequeme Hilfsmittel, die eine Schaltungsdimensio- 
nierung ohne großen Berechnungsaufwand ermöglichen. 


3.1.3. Filter höherer Ordnung mit nur einem Verstärker 


Eine Methode zum Entwurf von Filtern höherer Ordnung mit 
nur einem Verstärker enthalten [4] und [8]. Da die Empfind- 
lichkeit dieses Filtertyps schnell mit der Ordnung des Filters an- 
steigt, ist es nicht zweckmäßig, Filter mit einer höheren Ord- 
nung als 5 auf diese Weise aufzubauen. Bild 3.5 und Bild 3.6 
zeigen die jeweilige Filterstruktur für Tief- bzw. Hochpaßfilter 
2. bis 5. Ordnung. Die normierten Kapazitätswerte С1 bis C5 
und die Verstärkung können Tabelle 3.6 entnommen werden. 
Dabei muß man beachten, daß für die Dimensionierung der HP- 
"Strukturen für Rl bis R5 die Kehrwerte der entsprechenden 
Kapazitäten genommen werden müssen (siehe Bild 3.6). Die er- 
forderliche Verstärkerfunktion läßt sich mit einem Operations- 
verstärker oder auch mit einem einfachen diskret aufgebauten 
Verstärker realisieren (vergleiche Bild 2.23 bis Bild 2.25). 





e—a] ин | А 

Ш | виа 3.5 
Еа Aktiver RC-Tieipaß 

у „Ө 2. bis 5. Ordnung 


Bild 3.6 
Aktive RC-Hochpaß- 
filter 2, bis 5, Ordnung 





Tabelle 3.6. Normierte Kapazitätswerte C1 bis C5 und Verstärkung 
H für Filter 2. bis 5. Ordnung nach Bild 3.5 bzw. 
Bild 3.6 (C4 = С5) 


Approximation Pole C1 С? сз са H 


Butterworth 1.000 1.000 —  — 1.586 
0.426 1.531 1.531 — 1.269 
0.151 2.815 1.535 1.535 1.106 

0.171 1.462 1.251 1.790 1.335 
Tschebyscheff 


0.577 0.577 — — 1.968 
(Welligkeit 1 dB) 0.188 0.596 0.596 — 1.135 
0.034 1.382 0.454 0.454 1.009 
0.040 0.462 0.304 0.440 1.203 


Tschebyscheff 0.812 0.812 — — 1.841 
(Welligkeit 1 dB) 0.324 2.080 2.080 — 1.219 
0.255 1.782 2.409 2.409 1.404 

0.140 1.909 1.529 3.694 1.318 


0.952 0.952 — — 1.953 
0.321 2.524 2.524 — 1.192 
0.295 1.665 2.717 2.717 1.508 
0.127 2.159 1.532 4.397 1.281 


Bessel 


оњ Ga 52 | Слоњ~ Go 62 | онњ Go 62 | сл о њ~ со bé 


3.1.4. Cauer-TiefpaB 
Mit den bisher behandelten Filterstrukturen konnten Nullstellen 
der Übertragungsfunktion entweder nur im Ursprung der Fre- 


quenzebene oder im Unendlichen realisiert werden. Wie im Ab- 


8 








Bild 3.7 Cawer-Tiefpaß-Grundglied 2. Grades [14] 


` schnitt 1.2.2. bereits angedeutet, läßt sich die Selektion eines 
Filters wesentlich verbessern, wenn die Übertragungsfunktion 
neben den Polen im Durchlaßbereich auch Nullstellen bei Fre- 
quenzen im Sperrbereich aufweist. 

Treten die Nullstellen bei bestimmten, rein imaginären Werten 
уоп p auf, spricht man von Сашет- oder elliptischen Filtern. Für 
diesen Filtertyp, der in der kommerziellen Technik sehr häufig 
verwendet wird, gibt es umfangreiches Tabellenmaterial [27]. 
Allerdings erfordert die Realisierung mit aktiven Filterbausteinen 
relativ hohen Aufwand an passiven Bauelementen. 

Bild 3.7 zeigt ein Cauwer-Tiefpaß-Grundglied 2. Grades mit der 
allgemeinen Übertragungsfunktion: 


U2 H(P +a) 
Т(р) = = =— : 
DI 2 +Вр+у 
Nach [14] beträgt die spezielle Übertragungsfunktion des Filters, 


mit der in Bild 3.7 eingeführten Vorauswahl der normierten Bau- 
elemente. 





(3.14) 


к 1, e 

om (k+ Dot та 
2—K 

Е (6+1) [с рт 
2 d 

РУДЕ ТҮ; ЖҮ 

1 
а? [к + 116-1 

Der Koeffizientenvergleich der Gl. (3.14) und Gl. (3.15) liefert 


folgende Entwurfsbeziehungen für das Netzwerk nach Bild 3.7 
(к > у): 








"Р 
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а= Мә, (3.16) 


ју — 1 
тыты се» 3.17 
С Е (8.17) 
k /a B Va ; ; 
Кеа ртр GH) (3.18) 
Н=?”К. (3.19) 
х 


Beispiel: 

Es soll ein aktiver Cauer-Tiefpaß 6. Grades mit 0,1773 dB Wellig- 
keit im Durchlaßbereich und 39,3 dB Sperrdämpfung und einer 
Grenzfrequenz von 3,180 kHz entworfen werden. 

Diese Parameter entsprechen in etwa den Anforderungen an NF- 
Filter für Telefonieempfang in einfachen Direktmischempfängern. 
Aus einschlägigen Filterkatalogen, z. B. [27], erhält man mit 
diesen Forderungen für die normierte Übertragungsfunktion 
([27], S. 182/C 0620 C) 


(p? + 2,4486) (p? + 1,5223) 
(р? + 0,1124 р + 1,0583) (р? + 0,4920 р 
+ 0,8223) (р® + 1,1546 p + 0,4675) 
mjt A = 0,1091. (3.20) 





(р) = А 


А ist hierbei ein konstanter Faktor, der die Grunddämpfung дев 
Filters beeinflußt. 

Die Übertragungsfunktion wird durch Teilübertragungsfunktio- 
nen Тур) bis Тз(р) realisiert. Dazu zerlegt man das Filter in 
zwei Cauer-Tiefpaß-Grundglieder mit jeweils zwei Pol- und 
Nullstellen und ein Tiefpaß-Grundglied 2. Grades, das z. В. durch 





тїї und 
Кт ++ 


Bild 3.3 Tiefpaß-Grundglied 2. Grades nach Sallen und Key [23] 





83 


ein Netzwerk nach Bild 3.8 relisiert werden kann. Die Konstante 
A soll zunächst unberücksichtigt bleiben. Beispielsweise wäre 
analog zur С]. (3.14) und der Darstellung in Bild 3.8 folgende 
Zerlegung möglich: 


Н (р? + 2,4486) 














ў , 21 
[TPI] Тир) р? + 0,1124 р + 1,0583 GE 
H (p? + 1,5223) 
1 Е у E 
[ТРП] "Tata p? + 0,4920 p + 0,8223 ge 
K 
[TPIII] Та(р) = 7 (3-23) 


p? + 1,1546 p + 0,4675 


Mit k = 2 kann man aus Gl. (3.16) bis Gl. (3.19) leicht die nor- 
mierten Werte der Cauer-Tiefpaß-Grundglieder berechnen. Für 
TPI ergeben sich 
а = 0,6391, 
:2,4480/1,0588-1 
3 
2 [2,4486 0,1124 / 2,4486 
1—- 765 , 
3 \1,0583 1,0583 
1,0583 
= 27 2,765 = 1,1951. 
2,4486 


Analog erhält man für ТРП 


1 
а= y = 0,8105, 
1,5223 








0,4879 , 





К= 24 























Bild 3.9 Cauer-Ticfpaß 6. Grades (normiert) 
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| 
| 
| 
| 
| 
| 
| 
i 
Bild 3.10 Cawer-Tiefpaß 6. Grades (entnormiert), alle С iu pF 


1,5223/0,8223-1 
g = ОТ — = 0,2838 , 





и 





K=2+ 21152990. ПРЕД 04990 |[1,5923 2,075 
3 10,8293 0,8223" ' Be 
0,8223 
= == 2,075 = 1,1211. 
1,5223 


Für das Sallen-Key-Tiefpaß-Grundglied ergibt sich mit R = 2 
aus Bild 3.8 








С = = 1,0695 und damit 
2 0,4675 
1,1546 1 
К =1 + 1,0695 — + —— = 1,7388 . 
0,4675 0,4675 


Die entnormierte Gesamtschaltung zeigt Bild 3.10, wobei als 
Bezugswiderstand Rp = 50 КО und als Bezugsfrequenz fh = 
3180 Hz gewählt wurden. 

Die Grunddämpfung des Filters im Durchlaßbereich ergibt sich 
aus den jeweiligen Konstanten im Zähler der Teilübertragungs- 
funktionen: 


Har n ' Har m'Ky = 1,1951 · 1,1211 · 0,8129 — 1,089. 


Da dieser Wert etwa dem l10fachen Wert der Konstanten A der 
normierten Übertragungsfunktion nach Gl. (3.20) entspricht, 
weist das Filter. im Durchlaßbereich eine Verstärkung um den 
Faktor 10 auf. 

Die passiven filterbestimmenden Bauelemente dieser praktisch 
erprobten Schaltung wurden mit einer Genauigkeit von etwa 
1% ausgemessen. Die Verstärker wurden durch IS realisiert, 
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Bild 3.11 
] Amplitudengang des 











ај] ENN Er SE a] 
w 233 567890 2.3 45857 Cauer-Tiefpasses 
Fink = =-= 6. Grades nach Bild 3.10 





natürlich können auch einfachere diskrete Varianten nach Ab- 
"schnitt 2.4. verwen@et werden. Bei der Inbetriebnahme des Fil- 
ters ist zu beachten, daß die Signalquelle gleichstromdurchlässig 
sein muß, da andernfalls für den Eingangstransistor der IS I 
keine definierten Verhältnisse bestehen. Den gemessenen Ampli- 
tudengang zeigt Bild 3.11. Die Verstärkung des Filters beträgt im 
Durchlaßbereich 20 dB. Es ergaben sich praktisch keine Abwei- 
chungen von dem errechneten Amplitudengang. Bemerkenswert 
hierbei ist, daß nach dem Aufbau des Filters kein zusätzlicher 
Abgleich vorgenommen werden mußte. Die Gesamtstromaufnah- 
me des Filters beträgt bei einer Betriebsspannung für die IS von 
Ов = + 15 У etwa 7 mA. Die maximale Ausgangsspannung 
U лету beträgt dabei etwa 10 У, а. h., daß das Filter wegen der 
etwa lOfachen Verstärkung Eingangsspannungen U Eterr) bis zu 
1 V verzerrungsfrei verarbeiten kann. 





3.1.5. Doppel-T-Sperrfilter 


Bild 3.12a zeigt die Schaltung eines aktiven Doppel-T-Sperrfilters. 
Hauptanwendungsgebiet solcher Sperrfilter sind die Unterdrük- 
kung diskreter Störfrequenzen. Aber auch die Unterdrückung 
von Störfrequenzbändern ist durch eine Kettenschaltung meh- 
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rer 


Bild 3.12 а — Aktives Doppel-T-Sperrflter, b — normierter Frequenz- 
und Amplitudengang 


rerer Sperrfilter mit versetzten Resonanzfrequenzen möglich. 
Das Doppel-T-Glied läßt sich als Parallelschaltung von Hoch- 
und Tiefpaß, deren Grenzfrequenzen nahe zusammenliegen, auf- 
fassen, wobei sich beide Teile in komplizierter Weise beeinflussen. 
Für die Schaltung in Bild 3.12a gilt mit 


k = (R2 + Pub = Pä + 1 
Ua k(l + p?) 
Ue 1+2(8— k) p+ p 


Resonanzfrequenz fo und Unterdrückungsgüte Q (Q = 2 
B = 3-dB-Bandbreite) betragen : 


fo = 1/2 л ВС (3.25) bzw. Q = 1/2 (2 — k) (3.26) 





Т(р) = (3.24) 
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Aus Gl. (3.26) folgt, daß k stets kleiner als 2 sein muß, denn für 
Е = 2 geht Q gegen unendlich, d. h., das Filter wird zum Oszil- 
lator. 

Die Bauelementewerte R und С lassen sich mit dem in Bild 1.7 
dargestellten Nomogramm bestimmen, fo ist hierbei die Resonanz- 
frequenz nach Gl. (3.25). 

Um eine hohe Sperrdämpfung realisieren zu können, benutzt man 
am besten Bauelemente mit einer Toleranz < 1%. 

Ein nachträglicher Abgleich ist nicht ganz einfach und sollte 
nach Möglichkeit vermieden werden. (Den stärksten Einfluß auf 
die Resonanzfrequenz fo hat der Widerstand 2/2.) 

Günstigere Eigenschaften hinsichtlich eines nachträglichen Ab- 
gleichs weist das Wien- Robinson-Filter auf. 


3.2. Filter mit hoher (innerer) Verstärkung 
3.2.1. Wien-Robinson-Filter 


Ausgehend von der bekannten Wien- Robinson. Brücke kann man 
mit einer Phasenumkehrstufe ein wirkungsvolles Sperrfilter reali- 
sieren. Gegenüber der Schaltung nach Bild 3.12a sind nur vier 
frequenzbestimmende Bauelemente erforderlich. 

Bild 3.13 zeigt die prinzipielle Schaltungsstruktur, die als Aus- 
gangspunkt für die Ermittlung der Übertragungsfunktion genutzt 
wird. 


+в 


ZRE «Ас <3ВЕ 





5 + 


Bild 3.13  Ттењ- Кор тзаоп-брегтћЊћег 
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үг 
„у he 
= терс 
у= E 


Bild 3.14 Idcalisierte Ersatzschaltung zur Berechnung der Übertra- 
gungsfunktion des Wien-Robinson-Filters 


Die Spannung am Punkt 1 der Schaltung muß gegenüber der 
Spannung am Eingang um 180° phasenverschoben und doppelt 
so groß wie die Spannung am Punkt 2 sein. Die Übertragungs- 
funktion kann mit der in Bild 3.14 gezeigten idealisierten Ersatz- 
schaltung berechnet werden. Mit 


РАЛ ил ск (3.97) 


ergibt sich aus Bild 3.14 für die Ausgangsspannung U2 
— у1201+ УЛ 














02 За + УФ (3.28) 
Daraus folgt 
H(p) = v2_Y2 art. p R? С? + 1 | 
= Ul ,Ү1+Ү?2 p? RC? + 3p КС + 1 
| (3.39) 


Н(р) wird Null, wenn das Zählerpolynom verschwindet. Wegen 
р = јо beträgt deshalb die Resonanzfrequenz des Sperrfilters 
wo = 1/RC bzw. јо = 1/2 л RC. Die Bauelementewerte lassen 
sich wiederum mit dem in Bild 1.7 dargestellten Nomogramm 
ermitteln. Mit der Normierung R = С = 1 ergibt sich aus Gl. 
(3.29) 
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Ме Ра ~ -0382 
P2 \ P2=2,618 Bild 3.15 
с па 3.15 
-3 Se = / d PN-Plan der Übertra- 
ei gungsfunktion des 
Wien-Robinson-Sperr- 
filters in Bild 3,13 
р? + 1 Za 
H(p) = у у-ү. (8.30) 
1 3р +1 


Bild 3.15 zeigt den entsprechenden PN-Plan. Gemäß der oben 
beschriebenen Theorie ist die Dämpfung im Resonanzfall unend- 
lich hoch. Praktisch ergibt sich aber infolge der bei realen Netz- 
werken unvermeidlichen Verluste stets ein endlicher Wert. 

Das Filter nach Bild 3.13 wird mit dem Kollektorwiderstand Rc 
abgeglichen. Da bei einer Phasenumkehrstufe mit einem Tran- 
sistor der kollektorseitige Innenwiderstand größer als der emitter- 
- ве ре ist, muß man 2 He < Ас < 3 Rz wählen, 

Bild 3.16 zeigt die Schaltung eines für 50 Hz Sperrfrequenz ent- 
worfenen Wien-Robinson-Filters. Die gemessene Sperrdämpfung 
war größer als +70 dB, 

Der Trennverstärker TI, T2 soll lediglich den Filterausgangs- 
widerstand niedrig halten. Bei hochohmigem Abschluß der ei- 
gentlichen Filterstufe (Т1) erübrigt sich dieser Impedanzwandler. 
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Bild 3.16 Wien-Robinson-Filter für 50 Uz Sperrfrequenz 
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Bild 3.17 Prinzipschaltung eines aktiven Wien- Robinson-Sperrfllters 
zur Realisierung höherer Unterdrückungsgüten Q 





Ur 


Mit R2 kann die Grundverstärkung um den Faktor 2 erhöht 
werden. 

Die Schaltung in Bild 3.13 hat nur eine Sperrgüte Q = 1/3; diese 
folgt aus Gl. (3.30). Bild 3.15 veranschaulicht diese Verhältnisse. 
Beide Polstellen des Nennerpolynoms sind reell und liegen des- 
halb auf der o-Achse. Höhere Gütewerte, d. h. steilerer Übergang 
vom Durchlaß- in den Sperrbereich und umgekehrt, können nur 
realisiert werden, wenn das Nennerpolynom komplexe Pole auf- 
weist. Durch die Einbeziehung der Schaltung nach Bild 3.14 bzw. 
Bild 3.16 in eine Gegenkopplung lassen sich komplexe Pole reali- 
sieren. : 

Bild 3.17 zeigt die Prinzipschaltung. Für Т(р) gilt dann mit 
H(p) nach GI. (3.30) 





Хр) = ; (3.31) 


1 
д = 5) =; (1 dk sie) - (3.32) 
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Gl. (3.32) verdeutlicht den Einfluß der zusätzlichen Maßnahme 
auf die Güteerhöhung. Man erkennt, daß mit dem Verstärkungs- 
faktor K die wichtigste Gütesteigerung erreicht werden kann. 
Q-Variation mit dem Faktor Рк/ Еа ist prinzipiell 
möglich, aber nicht günstig, ıda sie die Gesamtverstärkung des 
Filters außerhalb der Resonanzstelle beeinflußt. Für Ак = Re 
ergibt sich außerhalb des Sperrbereichs eine Verstärkung von 
etwa 1. Soll die Verstärkung exakt 1 sein, muß 


К+ 1 
Ёк = 
ЖТ Кы 





Ес (3.33) 


dimensioniert werden. 
Mit Rx = Ес ergeben sich aus den Gl. (3.31) und Gl. (3.32) 


K æa] 

| Кү? (p? + 1). 

Т(р) = 6 ; (3.34) 
ES Р+1 








К+? 
Q= (К + 2)/6. ' (3.35) 


Aus der Betrachtung des Nennerpolynoms folgt, daß bereits für 
K > 1 komplexe Pole entstehen. X = 1 ist mit einem Doppelpol 
auf der reellen Achse der PN-Ebene gerade der Grenzfall des 
Übergangs von reellen zu komplexen Polen. Aus 


N(p) = р? + p6/(K +2) + 1 = 0 ergibt sich 


12 = у у ( SC 3.36 
рә® == — теу күз) (3:36) 














Bild 3.18 
Polortskurve für akti- 
ves Wien- Robinson- 
Sperrfilter nach 

Bild 3.17 
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Bild 3.19 veranschaulicht diese Zusammenhänge in der PN-Ebene. 
Der Fall X = 0 entspricht dem der offenen Schleife wie in Bild 
3.15. Geht K gegen unendlich, heben sich Pole und Nullstellen 
gegenseitig auf. 

Die PN-Verteilung ähnlich Bild 3.18 wird in der Fachliteratur 
als Poloriskurve bezeichnet. Ihre geometrische Form ist ein 
wichtiges Unterscheidungsmerkmal für die Filtereigenschaften 
und kann zur Klassifizierung der verschiedenen Filterstrukturen 
herangezogen werden. Eine große Rolle spielen Polortskurven 
auch in der Steuerungs- und Regelungstechnik bei der Unter- 
suchung von linearen rückgekoppelten Regelsystemen. 
Abschließend sei noch erwähnt, daß das Filter nach Bild 3.16 bei 
geeigneter Dimensionierung auch Allpaßcharakter bekommen 
kann. 


3.2.2. Universalfilter 2. Ordnung 


Bild 3.19 zeigt die Schaltung eines Universalfilters 2. Grades mit 
dem gleichzeitig Tiefpaß-,. Bandpaß- und Hochpaß-Verhalten 
realisiert werden kann [16], je nachdem, welche (A3, A2 oder Al) 
man benutzt. 

(In [1] wird ein ähnliches Filter auf seine Eignung als variables 
Tonstudiofilter untersucht.) 

Das Grundprinzip dieses Filters ergibt sich aus der Kettenschal- 
tung zweier Miller-Integratoren. 

Diese Filterstruktur hat eine extrem geringe Empfindlichkeit und 
läßt sich universell einsetzen, so daß man auch höhere Q-Werte 


Bild 3.19 
Universalfllter 
ті, (Ве =, Ra 0); g=RgfRg 2. Grades 
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problemlos realisieren kann. Wird die Schaltung um einen vierten 
Verstärker erweitert, dann eignet sich das Filter (mit E’ als Ein- 
gang und Ао als Ausgang) auch als Sperrfilter. Obwohl diese 
Filterstruktur relativ aufwendig ist, haben die günstigen Eigen- 
schaften zu einer großen Verbreitung geführt. Beispielsweise 
gehört es zum Stand der Technik, ein solches Filter als Hybrid- 
schaltung, bestehend aus vier monolithischen Verstärkern, zwei 
Kondensatoren zu je 1000 pF und einem Dünnfilm-Widerstands- 
netzwerk, in einem normalen l4poligen DIL-Gehäuse .unterzu- 
bringen. 








Es gilt 
m Rg Re 

uUl=— U О8 | = З 
га - ("derer Dal aen 
und і (3.37) 
02 1 
== — bzw (3.38) 
vu Rl/Raı + р C1 РІ 
03 1 
= (3.39) 





02  R2JRaz + pC2R2 `' 
Dann folgen die Übertragungsfunktionen 


a ЊЕ 08 0102 03 
ZP = 057 Uo 01 08 


т 


1/Rl R2 
Jg EA а) (+ R2 ез) +1 
1 Raz 








eg (3.40) 


Нвр (р) == =-= === = 








1 (EI R2 
(жт?!) (2, +p 2202) + 1 | 
d 


Р (3.41) 
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ul (m Џо + U3) 

















Bun) = = = 
Ri А R2 
m |-—— + p Е1С] ] (— + р r202) 
(i : ) E Ег. 
| E вал) (2 тоз). 
g \Raı S Raz 5 
Ri R2 
m ( — + рта Le + р r202) 
Au |) 
Nip) 


(3.42) 


Gl. (3.40) bis Gl. (3.42) verdeutlichen: 

– Für Кај = Raz = оо tritt Selbsterregung ein, да die Wurzeln 

des Nennerpolynoms N(p) rein imaginär werden. Dies bedeu- 
tet, daß sehr hohe Gütefaktoren erreichbar sind, 
(La und Raa – als Verlustwiderstände der Kapazitäten Cl und 
C2 betrachtet - können sehr groß sein; für Tiefpaß- und Hoch- ` 
paß-Anwendungen des Filters kann es daher zweckmäßig sein, 
die Durchlaßkurven mit geeigneten Dämpfungswiderständen 
abzuflachen.) 

— Über die Größe -та läßt sich die Grunddämpfung des Netz- 
werkes beeinflussen. (Praktisch wird man m so gering wie mög- 
lich wählen, um eine hohe Eingangsimpedanz des Filters zu 
erhalten.) - i 

Um die weitere Analyse zu vereinfachen, wird angenommen, daß 

beide Integratoren gleich sind. Aus praktischer Sicht ist diese 

Einschränkung sogar recht vorteilhaft, insbesondere dann, wenn 

z. B. ein kontinuierlich durchstimmbares Filter realisiert werden 

soll: 


Бр =R? =R, А 
Cl == 0 == Di (3.48) 
Ка = Ке = Ка. 


Damit ergibt sich für das Nennerpolynom 


1 


М(р) = – (R/Ra+ р RO) +1 = – 


SI ra 
< 





(р ВС)? 4 дрво E4 SE +1. (3.44) 
Ra \Ra 5 
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Nach Gl. (1.29) erhält man 


1 Ra Si 12 1 Ra ( Bel si 
arm) 7) “ern EES 


Obwohl sich die Güte Q mit dem Verhältnis g = Rg/Ro in hohem 
Maß beeinflussen läßt, wird man praktisch davon Abstand neh- 
men, denn mit g = 1 ergibt sich bezüglich maximaler Ausgangs- 
spannung der optimale Wert, da alle drei Verstärker etwa die 
gleiche Aussteuerbarkeit haben. Somit wird 

Qa Её 3.46) 

IR > 

Mit Gl. (1.28) undg = 1 ergibt sich 


` WY +1 1 für R & Rab 
00 = то Ra ~ Re ür < Ка bzw. 


18 л RC. (3.47) 


Die bisherigen Berechnungen basierten auf der Annahme des 
Einsatzes idealer Verstärker. Da extrem hohe Güten oftmals nicht 
erforderlich sind, soll der Einfluß endlicher Verstärkung im fol- 
genden betrachtet werden. 

Die Ausgangsspannung des Summierers wird damit 











т Rg Rg 
Ul Uo + U3 
1 
(3.48) 
(а е 
Vo Ro Ро 
oder mit m == = 1 
1= (0 03) ———., 3.49 
U (00 +И8)-— зуу, (3.49) 


Aus Gl. (3.49) wird ersichtlich, daß z. B. bereits für Vo = 100 der 
Einfluß der endlichen Verstärkung gering wird. 

Die passiven Bauelemente der beiden Integrationen seien wieder- 
um gleich. Mit Gl. (3.43) wird aus Gl. (3.38) und Gl. (3.39) 
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U2 V1 





—- ду 





л R 

= ~- (+ 1) 60 Ва) (И Б +1 
Ка 

! (3.50) 

Е ) 
pT? 

U3 v2 

= — --- шла саде а наша it при ~ 


e H -+ pC Ra) (02 1) +1 
a 


1 
ЈЕ (3.51) 


В Е 
гт v2 





а <1,2 < ә). 


V1 und V2 erscheinen als Korrekturgrößen im Nennerpolynom 
N(p): ; 








N(p) L -pOR4 JS КОЕ + 72] + 1 
= Ra V1) Ва v2 

(3.52) 
т=0д=1. 


Für Ra > oo tritt nun keine Selbsterregung mehr ein. Das heißt, 
daß die endlichen Verstärkungsfaktoren die Güte des Filters 
wesentlich beeinflussen. 

Mit V1 = V2 = У ergibt sich aus Gl. (3.52) für N(p) 


Е I R 
N(p) = р? PRS + рё RC (p+ z) +1 
= vr)" 


2 
Aue: +. 3.53 
+ (2) EE (3.53) 


Vernachlässigt man die drei letzten Terme der Gl. (3.53), ergibt 
sich für die maximal realisierbare Güte @ bei vorgegebener Ver- 
stärkung H 


1/1 Е\-1 1 
max) ~ 3 + S3 Vy. (3.54) 
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Die maximal erreichbare Güte kann höchstens halb so groß wie 
die Leerlaufverstärkung der einzelnen Verstärker werden. [Für 
V —> со geht Gl. (3.54) wieder in СІ. (3.46) über!} 

‘Unter Berücksichtigung der eingeführten Vereinfachungen und 
Näherungen lassen sich die einzelnen Übertragungsfunktionen 
des Universalfilters 2. Ordnung für о ~ оо, endlicher Verstär- 
kung Vo = V1 = V2 = V, m = g = 1 und R < Ra in folgender 
Form angegeben: 





1 
Нтр(р) a Р аа = , (3.55) 


RC 
p? NP +1 





р? R? С? 
Ннр(р) zs 5 reegt (3.56) 


ЕС 
p RO + р2 у +1 





Нвр(р) e  ———— RO S (3.57) 
РОНА +1 





Bild 3.20 zeigt ein Realisierungsbeispiel eines in gewissen Grenzen 
kontinuierlich durchstimmbaren Bandpasses 2. Grades nach 
Bild 3.19. Da die Güte des Netzwerkes von den Widerständen R1 
und R2 abhängig ist, muß der Variationsbereich von Rl und R2 
begrenzt werden. Hier wurde er auf etwa 1:4 festgelegt, was einer 
30% івеп Güteänderung im jeweiligen Durchlaßbereich entspricht. 









Ti bis T7:SF B6 
(8 >250) 


ы 
Vë ПР 


ЧУ 
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Unman Sir) 


‚ Bild 3.20 Kontinuierlich durchstimmbarer Bandpaß 2. Grades gemäß 


Bild 3.19 
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Bild 3.21 Gemessener Amplitudengang der Schaltung nach Bild 3.20 


Diese oft unerwünschte Änderung des Übertragungsfaktors kanns 
mit Ro/m entsprechend korrigiert werden. Der Gleichlauf des 
Tandempotentiometers ist relativ unkritisch. 

Mit Ro/m = 500 КО liegt die Gesamtverstärkung des Filters 
(in Bandmitte) zwischen 5 und 6 dB. Durch Verringerung von 
Ro/m kann sie zusätzlich maximal um 35 dB angehoben werden; 
allerdings verringern sich dabei Eingangsimpedanz und Aus- 
steuerbarkeit des Filters. Die Verstärker wurden diskret reali- 
siert: Ihr Frequenz- und Phasengang bestimmt die maximal mög- 
liche obere Bandmittenfrequenz des Filters, die im Beispiel etwa 
bei 50 kHz liegt, wobei die Grenzfrequenz der Verstärker selbst 
etwa 1 MHz beträgt. Unerwünschte Phasendrehungen führten 
zur Instabilität des Filters oberhalb des angegebenen Bereichs. 
Für C1 = C2 = 330 pF bis 0,33 uF, unterteilt in sieben Grob- 
bereiche (330 pF/l nF, 3,3 пЕ/10 nF/33 nF/0,1 „F/0,33 uF), 
liegen die entsprechenden Bandmittenfrequenzen zwischen 18 Hz 
und 52 kHz. 

Bild 3.21 zeigt charakteristische Durchlaßkurven des realisierten 
Filters. Die jeweilige Güte beträgt etwa 60. 

Die maximal mögliche Ausgangsspannung Ana — abhängig 
von der Aussteuerbarkeit der Verstärker — liegt bei etwa 400 mV, 
die maximale Sperrdämpfung je nach Bereich zwischen 60 und 
70 dB (breitbandig gemessen!). 
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3.3. Elektronisch verstellbare Filter 
3.3.1. Einführung 


Aktive RC-Filter bieten interessante Möglichkeiten zur elek- 
tronischen Beeinflussung wesentlicher Filterkennwerte, z. В. 
Variation der Grenzfrequenz, Bandbreite usw. 

Eine einfache Lösung ist z. B. die Verwendung des Bahnwider- 
standes von Feldeffekttransistoren (vergleiche Abschnitt 3.3.2.). 
Problematisch sind hier die Gleichlaufeigenschaften und der 
zulässige Aussteuerungsbereich. Wesentlich günstiger ist der 
Einsatz analoger monolithischer 4-Quadranten-Multiplizierer 
[26]. 


3.3.2. Spannungsabgestimmtes Filter 2, Ordnung 


Bild 3.22 zeigt die Schaltung eines aktiven RC-Bandpasses mit 
elektronisch abstimmbarer Mittenfrequenz nach [41]. 

Die Mittenfrequenz fọ kann im Bereich 10:1 variiert werden, 
ohne daß sich Güte und Verstärkung des Filters ändern. Der 






(ватт = 115ү 


Па =(0-4V 


Bild 3.22 Spannungsgesteuertes Bandpaß-Filter 2. Ordnung 
(Q = 3, У = 18, R4 = 13,40) 
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Zusammenhang zwischen Mittenfrequenz und Steuerspannung 


ist linear. 
Die Übertragungsfunktion des Filters lautet nach [41] 


p k RC 
р? Ё REO? + р? ВО + 1' 
wenn RI = R2 = К» R4 und k = (КЗ + R4)/R4 gilt. Mitten- 
frequenz fo, Q und Verstärkung V betragen 


fo =1/27 RO Vk, 


(3.58) 





H(p) = 


Q = HES, (3.59) 
У = EI. 
Für den Kanalwiderstand Rps eines ph-FET gilt angenähert 
uU? 
R р (3.60) 





Ds= E 
Ipss(Ues — Up) 
Ор = Schwellenspannung, /pss = Drainstrom bei Dos = 0, 
Uas = Gate-Source-Steuerspannung 
Setzt man Gl. (3.60) in Gl. (3.59) ein, so ergibt sich 
_ Ips (095 — Ор), 
глоу»ог 
Zwischen fo und Ugs besteht ein linearer Zusammenhang. Vor- 
teilhaft ist es, einen Doppel-FET einzusetzen. Da die Schaltung 
relativ unempfindlich gegenüber Gleichlaufschwankungen der 
Kanalwiderstände ist, können auch ausgesuchte Einzeltypen 
(z. В. К П 303) eingesetzt werden. 
Der Eingang des Filters muß gleichspannungsgekoppelt sein. 
Um die Verzerrungen gering zu halten, sollte die Ausgangs- 
spannung Uamax) < 3 У sein. 
Der Variation der Steuerspannung von 0 bis —4 V entspricht 
mit der Schaltungsdimensionierung nach Bild 3.22 eine Variation 
der Mittenfrequenz fo von etwa 0 bis 550 Hz [41]. 


fo (3.61) 
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4. Abgleich aktiver Filter 


Aktive RC-Filter werden grundgliedweise abgeglichen, d.h., 
jeder Funktionsblock wird auf Resonanzfrequenz und Güte ge- 
prüft. Sind alle Funktionsblöcke auf geeignete Weise einge- 
messen, dann hat die Kettenschaltung aller Teilfilter das vorge- 
sehene Verhalten. 

Allgemeine Regeln lassen sich für den Filterabgleich nicht ange- 
ben, da er von der speziellen Filtercharakteristik abhängig ist. 
Zeigt ein Funktionsblock ein ausgeprägtes Resonanzverhalten, 
kann man Resonanzfrequenz und Güte auf übliche Weise durch 
Messung der Frequenz f+ und f-, bei denen die Amplitude auf 


1 М. (A -3 dB) abgefallen ist, bestimmen. 
Q und fo ergeben sich dann aus folgenden Gleichungen: 


fo = + LUS = ВЈ, (4.1) 
Q = fal, + f-) = fo/B - (4.2) 


Man kann die Polfrequenz auch bestimmen, wenn man die Pha- 
senverschiebung mißt. Beispielsweise hat ein Bandpaß-Filter 
2. Grades bei fo eine Phasenverschiebung von 0° bzw. 180 °(ab- 
hängig vom Vorzeichen der Grundverstärkung). 

Beim Cawer-Tiefpaß 2. Grades (Grundglied) läßt sich fo durch 
Messung der Frequenz, bei der die Phasenverschiebung 90° be- 
trägt, bestimmen. Eine weitere Lösung ist das Zuschalten einer 
Mitkopplung mit innerer Begrenzung. Das Filter wird dadurch 
zum Oszillator, wobei die Frequenz mit der Polfrequenz fo iden- 
tisch ist. Aus der Schwingungsamplitude kann der Wert der Ver- 
stärkung bestimmt werden [26]. 

Bei der Kettenschaltung mehrerer Funktionsblöcke ist darauf zu 
achten, daß die Spannungsversorgung durch separate Siebglieder 
entkoppelt wird. Andernfalls können parasitäre Schwingungen ` 
bei sehr hohen Frequenzen auftreten, die zu einem instabilen 
Verhalten (niederfrequente Schwingungen u. 4.) des Filters füh- 
ren, was sich nicht leicht erklären läßt, da die HF-Schwingungen 
oft nicht direkt von den Meßgeräten registriert werden. i 
Bei der Erprobung der verschiedensten Filterschaltungen höheren 
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Grades hat sich beim Autor еіп hochfrequenzmäßiger Schal- . 
tungsaufbau — doppelseitig kaschiertes Kupfermaterial, eine 
Seite als durchgehende Massefläche — mit konsequenter Entkopp- 
lung der einzelnen Funktionsblöcke durch ZLC-Siebung (Dr: 
104H bis 40 „H, С: 10 nF bis 33 nF) ausgezeichnet bewährt. 
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